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RESUMO
Este trabalho apresenta uma nova fonte comutada com as seguintes propriedades:
Comutação sob tensão nula, freqüência constante com modulação de largura do pulso, entrada trifásica 
com alto fator de potência e baixa distorção harmônica da corrente de entrada, empregando um único 
estágio de processamento de potência.
E obtida a característica externa com carga isolada em uma ampla faixa da carga. Apresenta-se 
um estudo completo da comutação, modelagem e controle do conversor.
E otimizado o volume do conversor em função da freqüência para uma dada potência; 
Emprega-se IGBTs, para reduzir as perdas de condução; finalmente um protótipo operacional, foi 
construído e testado para 3 kW operando com uma freqüência de 20 kHz.
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ABSTRACT
This paper introduces a new switching mode power supply with the following properties: zero- 
voltage switching, pulse-width modulation at constant frequency, three-phase input with high power 
factor and low input current distortion, using a simple power stage.
The output characteristic with isolated load, in a wide band of load is obtained. The study of 
commutation, modeling and control are presented, too.
The converter volume in function of the switching frequency for a particular power is 
optimized.
IGBTs are used for minimize the conduction loses; finally, a operational prototype was building 
and tested for 3 kW, operating with 20 kHz.
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INTRODUÇÃO GERAL
Fontes de alimentação com entrada trifásica são geralmente utilizadas quando se precisa trabalhar 
com potências elevadas (acima dos 3 kW). Estas fontes normalmente apresentam dois estágios de 
processamento de potência, um estagio retificador e um estágio CC-CC. Fig. 1.
CC-CCRpri
T
JL,
r  r
T
Fig. 1 D iagram a de blocos de uma fon te  convencional com dois estágios de processam ento de potência .
Para reduzir o conteúdo harmônico da corrente de entrada no estagio retificador são adicionados 
componentes passivos [17][18][19] ou ativos [14], O estágio CC-CC o qual pode ser implementado 
com uma configuração meia ponte o ponte completa, permite isolamento galvanico da carga e controle 
da tensão de saída, estes tipos de estruturas apresentam o inconveniente de serem de elevado peso, 
volume e custo. Existem esforços por parte dos pesquisadores tentando superar estas desvantagens, e 
uma das possíveis soluções é o emprego de um único estágio de processamento de potência Fig. 2.
estágio único j.
de processamento R
de potência T
Fig. 2 D iagram a em blocos de uma fon te com um único estágio de processam ento de potência.
Uma fonte com um único estagio de processamento de potência, apresentada na literatura, é 
mostrada na Fig. 3 [15], O método empregado é através da utilização de retificadores totalmente 
controlados, sendo que as chavés controladas são comandadas através de técnicas de modulação por 
largura de pulso (PWM)[12],. A corrente drenada da fonte de alimentação resultante tem um conteúdo 
elevado de freqüências harmônicas na ordem da freqüência de comutação, sendo facilmente eliminado 
com filtros de pequeno volume.
As principais desvantagens deste método referem-se à utilização de seis chaves controladas e a 
necessidade de um circuito de comando e controle complexos. Tal complexidade implica na redução da 
robustez do conversor que utiliza esta técnica, sendo que os componentes eletrônicos utilizados 
representam altos custos para tais conversores.
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As formas de ondas de tensão e corrente desta estrutura são mostradas na Fig. 4. apresentando 
uma TDH menor que 2%.
L|c
Vi,
—6)— - 
if
Vfz 
—0 —
- 0—
Fig. 3 - R etificador trifásico totalm ente controlado com m odulação PWM.
Fig. 4 - Formas de ondas de tensão e corrente na rede.
Uma nova fonte com um enfoque diferente á apresentadas na literatura é estudada nesta tese. 
Consiste de uma nova fonte CA/CC, com entrada trifásica, a qual emprega um único estágio de 
processamento de potência, opera com comutação suave, freqüência fixa e apresenta um elevado fator 
de potência (CONVERSOR IPÊ* ).
Nesta teses, apresenta-se a descrição e operação da fonte proposta e apresentassem ábacos que 
permitem calcular seus parâmetros.
E apresentado o estudo da comutação do conversor, sendo que as chaves semicondutoras 
comutam de maneira suave (ZVS).
* IPÊ é o nome Tupi-Guarani de uma árvore nativa do Brasil, muito comum no litoral do Estado de Santa Catarina.
jsi jsa Js3 
\ \ \ Lo
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É apresentada uma estratégia de controle e é projetado o controlador adequado ao desempenho 
desejado. A fonte utiliza um circuito de comando e controle muito simples.
O volume do conversor é otimizado em função da freqüência, para uma dada potência.
Na ponte completa são utilizados IGBTs, com a finalidade de melhorar o rendimento do 
conversor.
Finalmente são apresentados os resultados experimentais de um protótipo operacional para uma 
potência de 3 kW.
O diagrama de potência da fonte é mostrada na Fig. 5.
Fig. 5 D iagram a de po tência  do conversor IPÊ.
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CAPÍTULO I
CONVERSOR IPÊ
1.1 INTRODUÇÃO
Neste capítulo será apresentado o princípio de operação, etapas de funcionamento e principais 
formas de onda do conversor IPÊ. Este conversor apresenta as seguintes características: comutação 
suave (ZVS), freqüência constante, entrada trifásica com alto fator de potência e baixa distorção 
harmônica da corrente de entrada, usando um único estágio de processamento de potência.
São apresentadas as equações fundamentais para a obtenção da característica externa e a 
característica da tensão de barramento do conversor, operando com carga isolada.
1.2 DESCRIÇÃO E OPERAÇÃO DO CIRCUITO PROPOSTO
Na Fig. 1.1 mostra-se o estágio de potência do conversor proposto. Este consiste de uma ponte 
retificadora trifásica (D1...D6), os indutores Boost (Ll, L2, L3), um filtro de entrada (LF, CF) 
encarregado de eliminar os harmônicos de alta freqüência da corrente de entrada, o transformador 
principal (L4, L5), onde o secundário L5 opera como uma fonte de alta freqüência, com uma relação 
de transformação (Np/Ns) igual a 2, uma ponte completa a qual permite que o conversor CA/CC 
opere a freqüência fixa, controlada por deslocamento de fase. A ponte completa é formada pelos 
IGBT’s (T1...T4), os capacitores C l, C2, C3, C4 e os diodos em antiparalelo D7, D8, D9, D10.
Os capacitores C5 e C6 formam um filtro CC para a tensão de barramento. A carga é isolada 
através do transformador de saída (L6, L7 L8) onde o primário é conectado em paralelo com o 
primário do transformador principal.
C7, C8, Dl 1, D 12, RI e R2 formam um circuito grampeador para evitar sobre-tensões na saída 
dos diodos retificadores D l3 e D 14, Lo e Co formam o filtro de saída e Ro representa a carga.
O diagrama do estágio de potência do conversor proposto é mostrado na Fig. 1.1
1
Fig. 1.1 - D iagram a do estágio de potência.
1.3 ETAPAS DE OPERAÇÃO
Considerando um período da freqüência de chaveamento o conversor apresenta nove etapas de 
operação. As seguintes considerações são feita para simplificar a análise:
- O filtro de entrada não é considerado para ilustrar as etapas de operação,
- Todos os interruptores são considerados ideais,
- As correntes magnetizantes dos transformadores são desprezadas,
- A carga não é isolada,
- As tensões de entrada Va, Vb, e Vc são consideradas constantes.
As figuras 1.2 até 1.10 apresentam as etapas de operação correspondentes e que são descritas 
a seguir:
1.3.1 Primeira etapa : Variação linear da corrente ILl(t) (t0-ti).
A fim de iniciar esta etapa considera-se que as chaves Tl e T4 estão conduzindo, fazendo com 
que VH2=Vc/2. Isto faz com que os diodos D l e D3 conduzam, resultando então que as correntes nos 
indutores LI e L3 começam a crescer linearmente, ao mesmo tempo que a corrente no indutor L2 
decresce linearmente. Esta etapa termina quando o IGBT Tl é bloqueado.
2
Vc
1.3.2 Segunda etapa: comutação do braço esquerdo (ti -t2).
No instante ti, mostrado na Fig. 1.11, o IGBT Tl é bloqueado, as tensões V Cl(ti)e VC3(tj) 
variam de forma linear até t2  quando VCl(t2 )=Vc e VC3(t2)=0. Durante este intervalo de tempo o 
primário do transformador é considerado como uma fonte de corrente constante.
ZSD4-ZXD5Z! V c / 2  = F
Fig. 1.3 Segunda etapa.
1.3.3 Terceira etapa: Roda livre de D9 e T4 com baixo decrescimento linear de ILl(t) (t2-f3).
Esta etapa começa quando o diodo D9 intrínseco ao IGBT T3 começa a conduzir, originando
uma roda livre da corrente no primário do transformador, então VAB=0 e VH2=0, resultando num
decrescimento linear da corrente nos indutores LI e L3.
A ü > l i l > 2 ^  ü
7\n4  2jS.D5Zi
^ Uc/2. =í= ■ J È w l
B Ro
Fig. 1.4 Terceira etapa.
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1.3.4 Quarta etapa: Comutação do braço direito (t3 -t4 ).
Em t3 o IGBT T4 é bloqueado e em t4 T2 é habilitado a conduzir. Então as tensões
VC2(t3)=Vc e VC4(t3)=0 variam linearmente até o instante Xâ, quando VC2(t4)=0 e VC4(t4)=Vc.
Fig. 1.5- Ouarta etapa.
1.3.5 Quinta etapa: decrescimento linear de ILl(t) (t4~t$).
Nesta etapa D8 conduz , VH2 = -  Vc/2 e há um decrescimento abrupto da corrente no
indutor Ll. No indutor L2 tem-se um crescimento linear da corrente. Esta etapa termina quando a 
corrente numa das fases A ou C é igual a zero.
Fig. 1.6- Ouinta etapa.
1.3.6 Sexta etapa: Permanência de ILl(t)=0 (ts-tg).
Neste intervalo ILp(t)=0, VH2 = -V c/2  e os diodos D l e D3 bloqueiam-se. Esta etapa 
finaliza quando a corrente na fase b atinge seu valor máximo.
Fig. 1.7 - Sexta etapa.
1.3.7 Sétima etapa: Comutação do braço esquerdo (tg-ty).
Em tg o IGBT T3 é bloqueado, as tensões VCl(tg)=Vc e VC3(t6)=0, variam linearmente até
o instante t7  quando VC1 (t7)=0 e VC3(t7)=Vc.
Fig. 1.8 - Sétima etapa.
1.3.8 Oitava etapa: Roda livre de D7 e T2 (ty-tg).
Durante esta etapa o diodo intrínseco D7 do IGBT Tl e o IGBT T2 conduzem, a corrente no 
primário do transformador circula em roda livre fazendo VAB=VH2=0.
Fig. 1.9 Oitava etapa.
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1.3.9 Nona etapa: comutação do braço direito (tg-tç).
No instante tg, o IGBT T2 é bloqueado, e em t9  T4 é habilitado a conduzir. Então as tensões 
VC2  (tg)=0 e VC4 (tg)=Vc variam linearmente até o instante tg quando VC2 (t9 )=Vc e VC4(t9)=0. O 
ciclo começa de novo a partir desta etapa.
Fig. 1.10 Nona etapa.
As principais formas de ondas são apresentadas na Fig. 1.11.
Fig. 1.11 Principais formas de ondas para um ciclo de chaveamento.
1.4- ANALISE QUANTITATIVA 
1.4.1 CÁLCULO DA CORRENTE MÉDIA DE ENTRADA
A representação da corrente instantânea no indutor de potência é mostrada na Fig. 1.12.
Fig. 1.12  -  Forma de onda da corrente instantânea no indutor de potência.
Os resultados matemáticos mais relevantes são apresentados nesta seção.
A tensão de fase de alimentação é dada pela expressão (1.1).
va = Vm • sen(0)
A corrente média de entrada para meio período da rede é dada pela seguinte expressão:
Vm ----
4-fs-Lp
Onde 1(0) é dada pelas expressões seguintes: 
Para 0 < 0 < 01 ,
1(0) =
sin(0) • D2
0.5- sin(0)
Para 0 1 < 0 < 7 t-0 1 ,
1(0) = sin(0).D + [sin(0) + P(D-O.5)][— — ° ]
2(l_ s in (0 ))  
P
Para % -  01 < 0 < n,
(1.1)
(1.2)
(1.3)
(1.4)
7
1 (0 )=
sin(9) • D
0.5- sin(0)
~ r ~
(1.5)
Sendo:
P Vc a -n Vo • nVm 2 • D Vm • 2 • D 
01 = sin_1[P • (0.5 -  D)]
D = Í  
Ts
=> a  = Vo
Vm
(1.6)
(1.7)
(1.8)
As variáveis envolvidas são definidas como: 
ti tempo de condução da chave ativa,
Ts período de chaveamento,
D razão cíclica,
Vc Tensão de barramento CC,
Vo Tensão de saída, 
fs Freqüência de chaveamento.
Segundo a referência [1] (3 deve ter um valor maior que dois (P > 2) para garantir que o 
conversor opere em condução descontinua.
A expressão (1.2) é tratada numericamente e os resultados desta análise são representados por 
curvas . Nas Figuras 1.13 e 1.14 apresentam-se as formas de ondas da primeira e quinta harmônica 
respectivamente em função do ganho de tensão, a , para diferentes valores de razão cíclica. A terceira 
harmônica pode-se considerar desprezível, portanto não será considerada.
Fig. 1.13 -A b a co  da corrente de p ico  de prim eira harmônica normalizada, em função do ganho de 
tensão a, tomando-se D  como parâm etro.
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0.25 0.26 0.2? 0.28 0.29 0.31 0.32 0.33 0.34
a
Fig. 1 .1 4 -  Abaco da  corrente p ico  do quinto harmônico normalizada.
A taxa de distorção harmônica e o fator de potência podem ser calculadas pelas expressões 
(1.9) e (1.10) e são apresentadas nas Figuras 1.15 e 1.16 respectivamente.
TDH =
Ipi
(1.9)
(1.10)
0.2Í 0.2Í 0.27 0.28 0.29 0.3 0.31 0.32 0.33 0.34
a
Fig. 1.15 - Abaco da taxa de distorção harmônica.
Of
Fig. 1.16 - A baco do fa to r  de po tên cia  normalizado.
1.5 OBTENÇÃO DA CARACTERÍSTICA EXTERNA PARA CARGA ISOLADA.
Na Fig. 1.1 é apresentada a topologia completa isolada levando em conta o filtro de entrada, o 
qual elimina as componentes de alta freqüência da corrente de entrada. Nesta topologia foi eliminada a 
conexão do fio neutro da fonte trifásica com o secundário do transformador principal, eliminando-se 
assim a componente de terceira harmônica.
O estágio de saída é composto de um transformador de alta freqüência, com ponto central no 
secundário, dois diodos retificadores de saída, um circuito grampeador utilizado para limitar o máximo 
valor da tensão sobre os diodos de saída, um filtro LC e a carga.
1.5.1 ANÁLISE QUANTITATIVA:
A potência de entrada pode ser calculada pela expressão (1.11).
V m lp l
Pt = 3 -
1 2
Onde a corrente de pico no indutor Boost é dada pela expressão (1.12).
Vm
Ipl
4 • fs • Lp
Considerando rendimento unitário tem-se:
Ipl
(1.11)
(1.12)
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Então de (1-11)
ILpl= ^  <U 4> 
Das expressões (1-12) e (1-14) obtém-se:
( U 5 )
Po = Vo-lo (1.16)
Io  =  - ± Y E W íp I ( U 7 )8-fs-Lp-——
Ym
Vo
a  = ^  (U 8 )  
a  = 2-lf f 'D (1.19)
n
Pi = Po (1.13)
Sendo:
Resulta:
Sendo:
Ou da equação (1.6),
Então a equação (1.17) pode ser escrita como:
8-fs-Lp-a
O valor normalizado da corrente Io será:
Io=  Ipl (1.20)
Io = ^ -  (1.21)
a
Então:
y 3 - V m  —
=  g  f  T 1 0  ( 1 2 2 )8-fs-Lp
Onde Ip l é a corrente de pico normalizada em função do ganho de tensão. O valor de Io pode ser 
calculado através da expressão (1.23).
11
Io"
asm a — -(0.5- D) 
2D
sin(0)-D
0 . 5 -
sin(0)\
•sin(0) d0
ti -  asm a —  - (0 .5 -  D)  
2 D
+
asm
'n
cc — (0 .5 -  D)  
2 D
ix -  asm a-— ■(0.5-D) 
2-D
2 - D I
sin(0)-D  
+ sin(0)  +  a —  ( D -  0.5) 
2 D
sin (0 )D
0 . 5 - sin(9)'
■sin(0) d0
2-D/
D -1-0.5
sin(0)
■ -  D
2-D/
sin(0) d0
(1-23)
Io«
sm (0 )D  
sin(0)
■sin(0) d0
0 . 5 -
2-D
(1-24)
Antes de apresentar a característica externa do conversor é necessário esclarecer que a 
expressão (1-23) é válida somente para razões cíclicas elevadas (tendendo a 0,5). Quando a razão 
cíclica tende a zero deve-se utilizar a expressão (1-24). As formas de onda da corrente no indutor 
Boost e da tensão de entrada para o primeiro e segundo caso são mostradas nas Figuras 1.17 e 1.18 
respectivamente.
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Fig. 1.17 Form as de onda da corrente no indutor prin cipal e da tensão de entrada 
quando a razão cíclica  tende a 0.5.
Fig. 1.18 Form as de onda da corrente no indutor prin cipa l e da tensão de entrada  
quando a razão cíclica  tende a zero.
Como pode-se observar da Fig. 1.18, existe uma razão cíclica crítica (Dc) na qual o ângulo
0 =9 0 °. Para calcular esta razão cíclica crítica utiliza-se o valor do limite de integração da primeira 
integral da expressão 1-23, apresentado na expressão (1.25):
13
senô, = a  n (O.S -  D)
1 2 D  ;
Resolvendo a expressão (1.25) com 0 ^ 9 0 °  obtém-se:
0.5
(1.25)
Dr
a n
- + 1
(1.26)
Na Fig. 1-19 são apresentadas as formas de onda da característica externa, tomando-se a razão 
cíclica como parâmetro. Neste caso utiliza-se uma relação de transformação n = 4,8.
0.5Caso tenha-se D <
a n
■ + 1
utiliza-se a expressão (1-24). Em caso contrário utiliza-se a
0.3 0.35 0.4 0.45 0.5 0.55
Fig. 1.19 Característica externa do conversor IPÊ com carga isolada.
A característica de saída revela duas propriedades interessantes do conversor em estudo. A 
primeira é que esta tem característica de fonte de corrente, e a segunda é que a corrente de saída varia 
quase linearmente com a razão cíclica. A primeira propriedade facilita a tarefa de associação de 
conversores em paralelo e protege este contra sobrecargas e curtos-circuitos. A segunda propriedade 
certamente facilita o controle e estabilização em malha fechada
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1.6 CÁLCULO DA TENSÃO DE BARRAMENTO CC EM FUNÇÃO DA RAZÃO 
CÍCLICA
Na Fig. 1.20 apresenta-se o circuito equivalente da etapa de saída e as formas de onda da 
tensão no primário e no secundário do transformador de saída.
Fig 1.20 Circuito equivalente da saída e as form as de onda da tensão do transformador de saída.
Onde:
Como:
Então:
Normalizando-se:
Onde:
Vo = V s ^ -  (1.27)
D = Y  (1.28)
Vc = n V s  (1.29)
YoVc = n ------- (1.30)
2 D  v '
Vc = — (1.31)
D '
Vo —Vc = n - ^ V c  (1.32)
Na Fig. 1.21 apresenta-se a curva da tensão de barramento CC em função da razão cíclica. 
Como pode-se observar a medida que a razão cíclica aproxima-se de zero a tensão de barramento
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tende a infinito. Então, torna-se necessária a definição de uma carga mínima de funcionamento, de tal 
maneira a limitar a tensão máxima nas chaves.
1.7 CONCLUSÕES
- Geralmente, nos circuitos trifásicos, o equacionamento é bastante complexo, originando-se equações 
complicadas, tomando-se muito difícil a obtenção de expressões analíticas. Neste trabalho o problema 
é resolvido utilizando métodos computacionais, os quais permitem a obtenção de ábacos, facilitando-se 
assim o cálculo dos parâmetros do conversor.
- No conversor proposto a corrente de entrada varia em forma senoidal, naturalmente, com uma taxa 
de distorção harmônica muito baixa, obtendo-se portanto um alto fator de potência.
- Foram deduzidas as equações fundamentais para a obtenção da característica externa e a tensão de 
barramento do conversor operando em condução descontínua. Tais equações juntamente com os 
ábacos obtidos, constituem-se em ferramentas úteis para análise e projeto de estruturas semelhantes.
- A característica de tensão de barramento em função da razão cíclica, revela que o projeto do 
conversor deve prever uma carga mínima de tal maneira a evitar sobretensões nas chaves.
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CAPITULO II
ESTUDO DA COMUTAÇÃO
2.1 INTRODUÇÃO:
Apesar de apresentar características de saída desejáveis para efeito de controle da tensão 
de saída, o conversor apresenta como principal inconveniente a necessidade de operar com uma carga 
mínima, a qual garanta a comutação das chaves semicondutoras principais sob tensão nula. Com a 
finalidade de trabalhar em quase toda a faixa da carga, utilizam-se indutores auxiliares de comutação.
Neste estudo são apresentadas três possíveis configurações com suas respectivas vantagens e 
desvantagens.
2.2 ESTUDO DA COMUTAÇAO SEM INDUTORES AUXILIARES DE COMUTAÇÃO
2.2.1 COMUTAÇÃO NO BRAÇO ESQUERDO [tl-t2]
A comutação do braço esquerdo sempre acontece quando a corrente I=IL4+IL6 é máxima 
(corrente através da chave no instante que se inicia a comutação). O circuito equivalente desta 
comutação é mostrado na Fig. 2-1.
Dl D3
— O i  * vh2-
Vc
Fig. 2-1 Circuito equivalente no in tervalo de com utação do braço esquerdo.
Durante esta comutação a corrente I é considerada como uma fonte de corrente constante.
No instante tl  o interruptor Tl é bloqueado e as tensões VCl(t) e VC3(t) variam linearmente 
até o instante em que VC3(t) torna-se igual a zero e VCl(t) atinge o valor de Vc.
A corrente I será a soma das correntes EL4 e IL6 (correntes nos primários dos 
transformadores), onde as correntes tem as formas de onda mostrada na Figura 2-2.
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Fig. 2-2 Formas de onda da corrente 1.
Como pode-se observar da Fig. 2-2 os valores mínimos de corrente ocorrem para 0=60° e nos 
múltiplos de 60°, instantes nos quais uma das correntes de entrada ia, ib, ou ic (Fig. 1.1) anula-se. 
No caso mais desfavorável (por exemplo 9=60° ) a corrente I, ainda atinge um valor o suficientemente 
elevado, coma para garantir a carga e descarga dos capacitores Cl e C3 respectivamente em toda a 
faixa da carga.
No instante t=tl
VCl(tl) = 0 (2-1)
(2-2)
(2-3)
VC3(tl) = Vc
I = IL4 + IL6
Para 0=60° as correntes nos diodos retificadores D2 e D3 = 0.
Então IL5=ILpl
Sendo a relação de transformação rt = (2-4)
(2-5)
2
Então a corrente I no instante t l  é:
Do circuito equivalente para o caso mais desfavorável (0=60°) tem-se:
-v a  + VLp -  VH2 + —  = 0 
2
Substituindo (2-7) em (2-8) obtém-se:
va = VLp
Então:
VLp = V m sen0
A expressão (2-10) pode ser considerada constante para todo o período de chaveamento. 
A tensão no indutor principal é:
diLpVLp = Lp
dp
De (2-10) e (2-11) obtém-se:
Para t=tl
iLp(t) = —  f * Vm • sen 0 • dt 
Lp
,T , . Vm - sen0
iLp(t) = ---- --------1
Lp
„  , , ,  __ , Vm - sen0 , ILp(tl) = ILpl = -------------tl
Lp
D = tl
ts
Como:
D = razão cíclica 
Então:
Vm- sen 9ILpl = -------------D
fs-Lp
Finalmente a corrente I pode ser expressa pela equação (2-17)
T Vm- sen0 _  ^1 = ------ ------ D + EL6
2 fs-Lp
Sendo IL6 a corrente de carga referida ao primário
Ns Io EL6 « Io —  = — 
Np n
Então:
Sendo "n" a relação de transformação do transformador de saída.
(2-9)
(2-10)
(2-11)
(2-12)
(2-13)
(2-14)
(2-15)
(2-16)
(2-17)
(2-18)
(2 -8 )
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Então: _ V m -senB ^ Io1 = ------------- D + — (2-19)
2 • fs • Lp n
Este é um valor aproximado, devido ao fato de não ter sido levado em conta os valores das correntes 
magnetizantes dos transformadores.
2.2.1.1 CALCULO DO TEMPO DA COMUTAÇÃO
A corrente IC1 = -  
2
Para t=t2
VCl(t) = J ^ ^ - d t  + VCl
VCl(t2) = -  + o = Vc
2 Cl
O tempo desta comutação é:
At2:
2-Vc-Cl
V m sen G D  Io■ + —
(2-20)
(2-21)
(2-22)
(2-23)
2 fs-L p  n
2.2.2 COMUTAÇÃO NO BRAÇO DIREITO [T3-T4]
Esta comutação pode ser considerada mais crítica comparada com o caso anterior, devido ao 
fato de os primários dos transformadores permanecerem em roda livre (até imediatamente antes da esta 
comutação) através do diodo D9 e do interruptor T4 fazendo com que VAB=VH2=0. Portanto, 
somente as energias armazenadas nas indutâncias de dispersão dos transformadores estão disponíveis 
para realizar a comutação. O circuito equivalente desta comutação é mostrado na Fig. 2-3.
Vc
Fig. 2-3 Circuito equivalente da com utação do braço direito.
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ts
No instante t3 = — o Interruptor T4 é bloqueado e o Interruptor T2 é colocado em
2
condução, assim as tensões VC2(ts/2)=Vc e VC4(ts/2)=0 variam linearmente até o instante t4 quando 
VC2(t4)=0 e VC4(t4)=Vc. No intervalo t2-t3 a tensão VH2 = 0.
Então do circuito da Fig. 2-3 têm-se:
Vc-v a  + VLp + —  + VH2 = 0 (2-24)
Vc
VLp = va -  —  (2-25)
VLp = Vm • sen 0 -  (2-26)
Da expressão (2-11) tem-se:
iLp(t) = —  J (Vm- sen0 -  — )dt + ILp(tl) (2-27)
Lp 2
Para t=ts/2
•t / 1 r rv V cV ts V m -sen0_iLp(ts/2) = —  V m -sen0------ ------- 12 M---------------D (2-28)
Lpv 2 A  2 J fs-Lp
Como o intervalo [tl-t2] é muito pequeno pode-se assumir tl * t2 e como tl = D ts, então a 
expressão (2-28) pode ser escrita como:
iLp(ts/ 2) = -----------(Vm- sen0 + Vc(D -  0.5)) (2-29)
2 -fs-Lp
No instante t3 IL5 = ILp (2-30)
Sendo:
I '= —  + IL6 (2-31)
2
Vc
Como o ganho de tensão de barramento: 3 = ----- (2-32)
Vm
Então:
I'= Vm ■ (sen0 + p(D -0,5)) + IL6 (2-33)
4 -fs-Lp
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Onde a forma de onda da corrente IL6 é mostrada na Fig. 2-4, e pode ser expressa de forma 
aproximada pela equação (2-34), onde Io representa a corrente de saída.
^  ÁIL' ATT^  Ns IL6 = Io H--------- ÁIL
2 J Np
Fig. 2-4 Forma de onda da corrente IL6.
2.2.2.1 CÁLCULO DE ABL
Na roda livre a tensão VAB=0 então a tensão de saída Vo=VLo.
Então a corrente no indutor do filtro de saída no intervalo [tl-ts/2] é dada pela expressão (2-35).
1 rts/2
iLo(t) ---------Vo • dt + 1(
Lo Jti ci
ÁIL
iLo -  ICI = -  Vo^Y -  D • ts 
V o ( l -2 D )
2 • Lo • fs
Referindo-se ao primário, tem-se:
V o ( l -2 D ) N sÁIL = ------ ---------- 1 —
2-Lo-fs Np
(2-34)
(2-35)
(2-36)
(2-37)
(2 -3 8 )
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2.2.2.2 CALCULO DE AIL'
1 rïi f Ns
AIL'= —  f V c------ Vo
L o Jo l  Np
dt
An.': D
Lo- fs
Ns
p-V m ------ Vo
Np
(2-40)
(2 -3 9 )
Referindo-se ao primário, tem-se:
ÀIL' = D
L o fs
Ns
P-Vm------ Vo
Np
Ns
Np
Então:
I’ = Vm- (sen 0 + p (D -  0,5))+f lo + —  -  A IlI —  
4-fs-Lp V 2 ; n P
Vm
4-fs-Lp
(senG + P(D -  0,5)) + Io + - D
2 • Lo • fs
Ns
p • Vm------ Vo
Np
Vo
(2-41)
(2-42)
2 • Lo • fs
Ns(1 -2 -D ) —  (2-43) 
V )  Np
Como:
Np Vo 1 
Ns Vm 2 D
(2-44)
e:
a Vo
Vm
(2-45)
Substituindo (2-44) e (2-45) em (2-43) e resolvendo-se obtém-se a expressão (2-46)
r= Vm
2-fs
senG
2 L p
+ a(D -0 ,5 ) ^Np 1 + 1 Ns^
V Ns 4 • D • Lp Lo Npy
T Ns 
+  I o  —  
Np
Como:
Normalizando-se
Np 1 1 Ns
— -------------------------» ------------------
Ns 4 • D • Lp Lo Np
r =  Vm - ï
2 - fs- Lp
(2-46)
(2-47)
(2 -4 8 )
Onde:
23
1  =
sen0 + oc(D -0 ,5) f  Np 1 
Ns 4 - D
+ Io Ns
^Np
(2-49)
Utilizando o programa Mathcad obtém-se as formas de onda da corrente normalizada I 
tomando a razão cíclica como parâmetro (Fig. 2-5).
sin(6) ^ a ,(D_ O.Q- fn—— 
4D
asm a — .(0 .5 -D) 
2 D
sin (0 )D  
/ 0 . 5 - ^ ) '
•sin(0) d0
ti -  asin| a ----- (0.5- D)
2 D
2 D  /
sin (0 )D
+ sin(0)
+ a- —  ( D - 0 . ^  
2 D
asm a ._^.(0.5- D) 
2D
+
sin (0 )D
D-t-0.5
sin(0)'
D
2 D )
0.5- sin(0)\
2 D )
■sin(0) d0
ti -  asm a — (0.5- D) 
2D
■an
sin(0) d0
(2 50)
Np 71Com n = —  = 4,8, 9 = — e utilizando a equação (2.50) desenha-se as curvas da Fig. 2.5. 
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Fig. 2-5 Formas de onda da corrente norm alizada  I param etrizada em fun ção  da razão cíclica  D.
Em resumo pode-se dizer que para razões cíclicas grandes (D—>0,5) a corrente I' (Fig. 1.11) é 
suficientemente elevada, permitindo a carga e descarga dos capacitores de comutação, mas à medida 
que a razão cíclica diminui a corrente I' diminui até anular-se. Isto acontece porque a corrente JL4 
diminui até igualar-se a sua corrente de magnetização, ao mesmo tempo que a corrente do 
transformador de saída IL6 diminui até ser igual à sua corrente de magnetização, mas com sinal 
contrario a HA  Então I-EL4+EL6=0, não se dispondo de corrente para descarregar os capacitores de 
comutação. Com a finalidade de visualizar tal fato , nas Figuras 2-6 , 2-7, 2-8 e 2-9 são mostradas 
algumas formas de onda obtidas por simulação.
Na Fig. 2-6 apresentam-se as formas de onda das correntes nos primários dos transformadores 
para um ciclo de chaveamento com o conversor operando a plena carga (D=0,4). Como pode-se 
observar a corrente I=IL4+IL6 no instante da comutação é de um valor suficientemente elevado, a 
qual permite a carga e descarga dos capacitores de comutação. Na Fig. 2-7 apresenta-se um detalhe da 
tensão e da corrente no capacitor C2, como pode-sè observar consegue-se comutação suave (ZVS) 
num tempo muito pequeno.
Na Fig. 2-8 apresenta-se as formas de onda das correntes nos primários dos transformadores 
para um ciclo de chaveamento com o conversor operando a 60% da carga (D=0,3). Neste caso a 
corrente I1, no instante da comutação, é de um valor muito pequeno e como pode-se observar através 
da Fig. 2-9 não é possível descarregar os capacitores de comutação no tempo disponível para a
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comutação. Então faz-se necessário a utilização de indutores de ajuda à comutação, para operar com 
comutação suave (ZVS) em toda a faixa da carga.
Fig. 2 -6  Form as de onda das correntes nos prim ários dos transformadores 
p a ra  freqüência de chaveamento com D =0,4.
Fig. 2-7 Formas de onda da tensão e da corrente no capacitor C2 no intervalo da com utação com  D =0,4.
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Fig. 2-8 Formas de onda das correntes nos prim ários dos transform adores 
pa ra  freqüência  de chaveamento com D =0,3.
Fig. 2-9 Form as de onda da tensão e da corrente no capacitor C2 no intervalo da  com utação com  D =0,3 .
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2.3 COMUTAÇÃO COM INDUTOR EM SÉRIE COM O PRIMÁRIO DO 
TRANSFORMADOR DE SAÍDA
Com a finalidade de superar as dificuldades de comutação para razões cíclicas baixas, coloca-se 
em série com o primário do transformador de saída um indutor (Lr). A Indutância Lr é somada à 
indutância de dispersão do transformador, permitindo assim a comutação com tensão zero (ZVS). O 
circuito equivalente é mostrado na Fig. 2-10 e as formas de onda na Fig. 2-1 l(a). Na Fig. 2-11 (b) são 
apresentadas para efeito de comparação as formas de onda sem o indutor de ajuda à comutação.
Fig. 2-10 Circuito de potência  do conversor com indutor de ajuda à comutação  
em série ao prim ário do indutor de saída.
A indutância Lr por ser um elemento armazenador de energia, traz como conseqüência, que se 
tenha uma maior energia no instante da comutação que permite carregar e descarregar os capacitores 
de comutação, especialmente quando se tem cargas pequenas (ou razões cíclicas baixas).
Mas o fato de se ter um indutor em série com o primário do transformador de saída provoca 
uma indesejável diminuição efetiva da razão cíclica na etapa de saída. Esta diminuição pode ser 
expressa pela equação (2-51).
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AD At
ts
Então a razão cíclica efetiva pode ser expressa pela equação (2-52).
Def = D -  AD
2.3.1 CALCULO DO INDUTOR Lr
Da Fig. 2-11 (a) no intervalo At a tensão VAB=Vc então:
2 -Io NsVc = Lr
At Np
NpSubstituindo (2-51) e n = —— em (2-53) obtém-se:
Ns
Vc = Lr 2 - Io 1 
AD • ts n
Isolando-se Lr obtém-se:
Lr = Vc A D t s n  
2 -Io
29
(2-52)
(2-51)
(2-53)
(2-54)
(2-55)
Como
Vc =p.Vm (2-56)
Neste caso (3 fica definido pela seguinte equação:
n- Vo
P = 2-Vm-Def
(2-57)
Então Lr pode ser obtido através da equação (2-58) a qual esta em função da diminuição da razão 
cíclica.
Lr V o n 2 
4 • fs • Io
AD 
^D-ÁDy
(2-58)
Outro fato interessante a ser observado, é que a tensão de barramento é afetada pela diminuição 
da razão cíclica. Então da equação (2-56) tem-se:
Normalizando tem-se:
Sendo:
Vc = n- V° (2-59)
2(D-ÁD) '
V c = n ^ o —  p _ 60^
Vc = ---- -----  (2-61)
D - A D  ’
Outra forma de escrever a equação (2-61) é:
Vc = ----------- (2-62)
D - a - D
Onde "a" pode ter um valor entre zero e um.
Graficamente a expressão (2-62) é mostrada na Fig. 2-12.
Da Fig. 2-12 pode-se observar que a diminuição da razão cíclica produz um aumento da tensão 
de barramento, então uma carga mínima deve ser prevista para que a tensão sobre as chaves não 
ultrapasse um valor máximo pré-definido.
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DFig. 2-12 Tensão de barram ento em função de D  levando em conta a diminuição da  razão cíclica  efetiva.
A adição de um indutor em série ao primário do transformador de saída traz como 
conseqüência além da diminuição da razão cíclica efetiva, uma modificação da característica externa. 
Na Fig. 2-13 é apresentada a característica externa do conversor com a indutância Lr, apresenta-se 
também a característica externa sem indutor (linhas contínuas), possibilitando-se a comparação.
O valor da razão cíclica crítica é dado pela expressão (2-63).
Dc = 0,52 ( l - a ) + 1
n - a
(2-63)
As expressões, (2-64) e (2-65) permitem obter a característica externa apresentada na Fig. 2-13 
com a= 0,1 e n=4,8.
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Io=Ioa se Dc < D < 0 ,5 
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•sin(0) d0
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a.
Fig. 2-13 C aracterística externa do conversor proposto: linhas tracejadas com indutor Lr, linhas continuas sem
indutor.
2.4 COMUTAÇÃO COM INDUTOR AUXILIAR DE AJUDA À COMUTAÇÃO
O conversor com indutor em série com o primário do transformador de saída apresenta o 
inconveniente da modificação da característica externa e sobretensões nas chaves para cargas 
pequenas. Para evitar este tipo de problema apresenta-se a estrutura mostrada na Fig. 2-14 com indutor 
auxiliar de ajuda à comutação colocado entre o ponto B e o ponto médio dos capacitores de filtragem 
de barramento. Este indutor ajudará principalmente a comutação do braço direito, pelo fato do braço 
esquerdo não apresentar problemas de comutação.
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Fig. 2-14 Circuito de potência  do conversor com indutor de ajuda à comutação.
O circuito equivalente no instante da comutação no braço crítico (direito) é o seguinte:
Fig. 2-15 Circuito equivalente no instante da com utação no braço crítico.
As formas de onda da tensão e da corrente no indutor auxiliar de ajuda à comutação são 
mostradas na Fig. 2-16.
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Fig. 2-16 Form as de onda da tensão e da corrente no indutor auxiliar de comutação.
2.4.1 CÁLCULO DO INDUTOR La
A corrente que circula pelo indutor auxiliar de ajuda à comutação pode ser calculada a partir da 
Fig. 2-16 obtendo-se a expressão 2-66.
iLa(t) = —  í — dt (2-66)
La Jo 2 v '
O valor de pico da corrente no indutor auxiliar é:
1 rts/4 V c
ILa = —  I -^ d t  (2-67)
La Jo 2 v '
Das expressões (2-32) e (2-44) tem-se:
Vc = (2-68)
2- D V '
Substituindo-se (2-68) em (2-67) e resolvendo-se obtém-se:
ILa = ----—  (2-69)
1 6 -D fs L a  v
Pode-se observar através da expressão (2-69) que a corrente no indutor auxiliar de ajuda à 
comutação é inversamente proporcional à razão cíclica, ou seja quanto menor o valor da razão cíclica
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maior é a corrente ILa favorecendo assim a comutação quando se tem cargas pequenas, mas as perdas 
de condução aumentam podendo atingir valores intoleráveis nas chaves quando se tem plena carga, 
constituindo-se este o principal inconveniente deste tipo de configuração.
2.5 ESTUDO DA COMUTAÇÃO COM O INDUTOR Lr EM SÉRIE COM O PRIMÁRIO DO 
TRANSFORMADOR DE SAÍDA E O INDUTOR La DE AJUDA À COMUTAÇÃO.
Com a finalidade de aproveitar as vantagens diminuindo o máximo possível as desvantagens das 
últimas duas configurações estudadas até agora, é apresentado na Fig. 2-17 o circuito de potência do 
conversor proposto, no qual foram adicionados os indutores de ajuda à comutação Lr e La.
Fig. 2-17  Circuito de potência  do conversor proposto  com indutores de ajuda à comutação.
O circuito equivalente no intervalo da comutação do braço crítico é mostrado na Fig. 2-18.
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Fig. 2-18 C ircuito equivalente do conversor no in tervalo da com utação do braço direito.
Este caso é uma mistura dos dois casos anteriores onde Lr e La podem ser calculados pelas 
expressões (2-70) e (2-71) respectivamente.
Lr =
La =
Vo ■ n A D
4-fs-IoV D -A D  
n-Vo
(2-70)
(2-71)
ló fs IL a (D -A D )
Pode-se observar que quanto menor o valor de Lr, menor o valor de AD, portanto menor a 
tensão nas chaves. Aumentando o valor de La diminui-se o valor de ILa diminuindo as perdas de 
condução, mas Lr e La devem ser de um valor adequado que permita armazenar a energia suficiente 
para carregar e descarregar os capacitores C2 e C4, no tempo disponível para a comutação.
Um valor aceitável para ÀD = 0,1 D e para ILa = 0,15 -1, sendo I o valor da corrente máxima 
na chave, obtido da expressão (2-19), com sen0  = 1 ou seja:
ILa = 0,15 ■ + - (2-72)
,2-fs-Lp n
2.6 RESULTADOS DE SIMULAÇÕES
Com a finalidade de comprovar as equações obtidas até agora, são apresentadas formas de 
onda obtidas por simulação; o circuito utilizado na simulação é o apresentado na Fig. 2-17, para as 
seguintes especificações:
-Tensão máxima de entrada: Vm = 180V
-Freqüência de chaveamento: fs = 20 kHz
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-Potência de saída: 
- Tensão de saída:
Po = 3000 W 
Vo =-60 V
O procedimento para o cálculo dos parâmetros do conversor é apresentado no capítulo VII.
Na Fig. 2-19 apresenta-se as formas de onda da tensão e da corrente no indutor auxiliar de 
comutação. Observa-se que a tensão máxima é igual a Vc/2, correspondendo este valor ao valor 
teórico; o valor máximo da corrente também corresponde ao valor calculado.
Na Fig. 2-20 apresenta-se as formas de onda da tensão VAB, da corrente no indutor principal e 
da corrente no primário do transformador de saída. A tensão máxima de saída é igual a 400 V 
correspondendo este valor ao valor teórico.
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Fig. 2-20 Form as de onda de: tensão VAB, corrente no indutor prin cipa l ILp e corrente no 
prim ário do transformador de saída I L 6 .
Na Fig. 2-21 apresenta-se as formas de onda da corrente nos primários dos 
transformadores, sendo IL4 a corrente no transformador principal e IL6 a corrente no transformador 
de saída, também é mostrada a forma de onda da soma das correntes IL4+EL6.
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Na Fig. 2-22 apresentam-se as formas de onda da tensão no capacitor de ajuda à comutação 
C2. Como pode-se observar a tensão máxima é igual à tensão de barramento CC . A corrente 
IL4+IL6+ILa corresponde à corrente pelas chaves, onde no instante da comutação o valor desta 
corrente é suficientemente elevado para permitir a carga e descarga dos capacitores C2 e C4. Também 
é mostrada a forma de onda da soma das corrente nos capacitores de comutação C2 e C4, e como 
pode-se observar este valor no instante de início da comutação é igual a IL4+IL6+ILa.
A Figura 2-23 mostra um detalhe da corrente e da tensão no instante da comutação.
Fig. 2-22 Form as de onda da tensão no capacitor de ajuda à com utação C2, da corrente nas chaves (IL4+IL6+ILa), 
e a som a das correntes nos capacitores de com utação C2 e C4.
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Fig. 2-23 D etalhe da tensão e da corrente no instante da comutação.
A seguir são apresentados os resultados obtidos por simulação para razão cíclica mínima (carga 
mínima) Dmjn=0,20.
5 . 07496ns 5 .07500ns 5.07504ns 5 . 07508ns 
tempo
Fig. 2-24 Form as de onda da tensão VC2 e das correntes IL4+Il6+Ila e IC 2+IC 4 p a ra  carga mínima.
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Da Figura 2-24 pode-se observar que para a carga mínima escolhida consegue-se descarregar o 
capacitor no tempo disponível para a comutação, permitindo assim comutação suave, ZVS, numa 
ampla faixa de carga. Também observa-se que a tensão na chave, VC2 duplica-se com respeito ao 
caso onde D=0,4 , isto deve-se ao fato da tensão na chave ser inversamente proporcional à razão 
cíclica (equação 2-57).
2.7 CONCLUSÕES
- O conversor apresenta no braço esquerdo comutação suave ZVS, em toda a faixa da carga, não 
obstante ser necessário incluir-se no braço direito um circuito de ajuda à comutação para obter-se 
comutação suave dentro da faixa de carga pré-estabelecida.
- Para o funcionamento adequado do conversor, uma carga mínima deve ser prevista para que a tensão 
nas chaves não ultrapasse o valor máximo pré-estabelecido.
- A configuração com indutor Lr em série com o primário do transformador de saída e o indutor La de 
ajuda à comutação apresenta-se como a melhor solução para obter comutação suave ZVS.
-O s resultados de simulação comprovam a análise teórica desenvolvida.
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CAPÍTULO III
ESTUDO DA MODELAGEM DO CONVERSOR
(PARTE I) 
3.1 - INTRODUÇÃO
A aplicação de conversores ca-cc tem crescido muito nos últimos anos graças às suas 
características peculiares (alto rendimento, elevado fator de potência, comutação suave, maior 
freqüência de chaveamento, o que implica na redução de peso e volume do conversor, etc.). 
Entretanto, a característica não linear dos conversores chaveados dificulta a modelagem e o projeto de 
controladores para o desempenho adequado do conversor.
Neste sentido, muitos pesquisadores buscaram a aplicação de diferentes métodos para análise e 
modelagem, visando solucionar este problema. Neste estudo adotou-se a técnica da chave PWM [6], 
por apresentar eficiência e simplicidade na análise CC e de pequenos sinais de conversores básicos 
(Boost, Buck, Buck-Boost, Cuk), podendo-se adaptar facilmente ao conversor em estudo.
O objetivo deste capítulo é apresentar a técnica de modelagem da chave PWM, que aplicada ao 
conversor permite obter o seu modelo de circuito equivalente.
O modelo apresentado é desenvolvido sob a hipótese de que as variáveis de controle são 
submetidas à perturbações de pequena amplitude, moduladas em freqüência bem abaixo da freqüência 
de chaveamento.
Utiliza-se para a análise programas de computação de cálculo matemático (MATHCAD) e 
programas de análise de circuitos eletrônicos lineares simples (p. ex. PSPICE).
3.2- TÉCNICA DE MODELAGEM DA CHAVE PWM NO MODO DE CONDUÇÃO 
DESCONTINUA
A chave PWM, mostrada na Fig. 3.1, é um dispositivo de três terminais que representa toda a 
parte não-linear do conversor, ou seja, seus elementos semicondutores. Os seus terminais, designados 
de a, p e c, referem-se a ativo, passivo e comum, respectivamente. D representa a razão cíclica. O 
símbolo (~) representa o valor instantâneo da grandeza e os valores médios são representados com a 
grandeza em letra minúscula.
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vap vcp
Fig. 3.1 Chave PWM.
Sendo:
D - razão cíclica
D' - complemento da razão cíclica D -(l-D )
Dessa forma, em muitos conversores, pode-se agrupar a chave ativa (Transistor, MOSFET, 
IGBT, etc.) e a passiva (Diodo) em uma única chave PWM, como pode ser visto na Fig. 3.2 onde são 
mostradas quatro topologias básicas em que a chave PWM é identificada.
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Fig. 3.2 Identificação da chave PW M  em conversores básicos 
(a) Buck (b) Boost (c) Buck-Boost (d) Cuk.
Pode ser visto facilmente que a corrente instantânea i a é sempre igual à corrente no terminal 
comum ic durante o intervalo DTs, independente da topologia da qual a chave faz parte. Também as 
tensões instantâneas Vcp e Vap são sempre coincidentes durante o intervalo DTs. Portanto, as relações 
invariantes nas quantidades instantâneas nos terminais são dadas por:
ic 0 < t< D T s  
0 Dts < t < Ts
la  =  { (3.1)
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As grandezas de maior interesse na determinação das características para pequenas 
perturbações são os valores médios de tensões e correntes. A consideração de que as grandezas 
envolvidas variam com freqüência bem inferior à freqüência de chaveamento, no estudo do 
comportamento ca do conversor, simplifica e facilita a análise.
A partir do modelo do conversor Boost mostrado na Fig. 3.3 e tendo em vista sua operação em 
condução descontínua, mostrada na Fig. 3.4, pode-se estabelecer as expressões das correntes e tensões 
médias nos terminais da chave. O fato de utilizar este conversor é que a partir dele é possível chegar 
mais facilmente a um modelo para o conversor em estudo.
L c P
'A
Ça i
= C R
T
Fig. 3.3 M odelo do Conversor B oost com a chave PWM.
De acordo com os valores das correntes instantâneas nos terminais mostradas na Fig. 3.4 
pode-se obter facilmente as expressões dos valores médios das tensões e correntes na chave PWM:
lpkT-»la = --- D (3 .3 )
lpk _lp = --- D2
2 (3.4)
Vac =  L
lpk
eT ts
(3.5)
vcp = L lpk
D 2 - T S
(3.6)
Destas equações as seguintes relações entre as tensões e correntes médias podem ser 
deduzidas:
D .la = --- lp
D2
D2
Vac = ----- Vcp
D
(3.7)
(3.8)
Considerando-se:
Têm-se:
D2 =
2-L-fs 2-L-fs ip
D V C P  D Vac
H = —  
D2
ia = H • ip 
Vcp = H • Vac
H = D2 Vcp D2 Vac 
2-L-fs ia 2-L-fs ip
(3.9)
(3.10)
(3.11)
(3.12)
(3.13)
As expressões (3.11), (3.12) e (3.13) representam o modelo para valores médios das grandezas 
ou modelo CC da chave PWM em DCM, que é mostrado na Fig. 3.5.
a o — A  
Hir vac
c
Fig. 3.5 Modelo CC da chave PWM em DCM.
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Quando o modelo é usado na análise CC, para o cálculo do ponto de operação, as grandezas 
são substituídas nas expressões por seus valores CC (em letra maiúscula), isto é, Vcp, Ia, Ip, etc.
O modelo para pequenos sinais (ou CA) é obtido da relação entre a perturbação em valores 
médios sobre um dado ponto de operação CC (D, Ia, Ip, Vac). Assim, introduzindo-se as perturbações 
nas equações (3.7), (3.8), e (3.9) têm-se, depois de alguma álgebra:
ia =  vac • gi +  ki • d
A A
ip =  gr • Vac +  kr • d -  go • Vcp
O sinal (A) indica que a grandeza representa uma perturbação em torno do seu valor médio 
sendo:
2 • Ia
ki 
kr =  
gi = 
go =
&
D
2  • I p
~D~
Ia
Vac
: J p _
Vcp
2 - I p
V a c
(3.14)
(3.15)
(3.16)
(3.17)
(3.18)
(3.19)
(3.20)
As equações (3.14) e (3.15) correspondem ao circuito equivalente mostrado na Fig. 3.6.
a o—►-
9 i <f kjd 9r v ac
I
kr d
P-+-4  P
9o,
Fig. 3 .6  M odelo CA da  chave PW M  em DCM.
3.3 CIRCUITO EQUIVALENTE DO CONVERSOR TRIFASICO
O esquema do circuito de potência do conversor em estudo é apresentado na Fig. 3-7, mas 
devido à complexidade matemática que se teria na análise quantitativa deste conversor, é necessário
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procurar um modelo mais simples, no qual seja facilmente identificada a chave PWM, visando-se 
determinar as características CC e CA do conversor.
Vc
Vo
Fig. 3 .7  Esquema sim plificado do circuito de po tência  do conversor.
Na Fig. 3.7a apresenta-se uma primeira simplificação do conversor, na qual a função do 
transformador principal é substituída pelas chaves S5, S6 e S7. A Fig. 3.8 mostra as formas de onda 
nestas chaves assim como a tensão VAB. As demais formas de ondas do conversor permanecem 
inalteradas com respeito ao circuito original.
À primeira vista pode parecer que o conversor se tornou mais complicado, uma vez que três 
interruptores foram introduzidos no circuito. Entretanto, a partir deste momento é possível dividir o 
conversor em duas partes, o que permite calcular sua função de transferência em forma separada: uma 
primeira FT se obtém assumindo-se uma carga equivalente nos terminais de barramento, Vc, a outra 
função de transferência envolve a ponte completa e a etapa de saída.
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Fig. 3 .7a Circuito equivalente do conversor.
Fig. 3 .8  Form as de onda da tensão nas chaves S5, S6, S7 e no prim ário do transformador de saída.
O circuito da Fig. 3-7a pode ser simplificado ainda mais, escolhendo-se um instante de 
operação em que uma das tensões de alimentação do conversor se anula.
As formas de onda da tensão de alimentação trifásica CA do conversor são mostradas na Fig. 
3.9. Como se pode observar, no ângulo de 0o, ou nos múltiplos de sessenta graus, uma das tensões de 
alimentação se anula. Por exemplo, para um ângulo de sessenta graus os valores das tensões são dadas 
pelas expressões (3.21), (3.22) e (3.23).
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sva = Vm • sen 0 = —  Vm = 0,866Vm 
2
S .vb = ------Vm = -0,866Vm
2
vc = 0
O circuito equivalente para este instante é mostrado na Fig. 3.10.
(3.21)
(3.22)
(3.23)
D1
D425
02
L1 0 .8 6 6 V m V x
+
Vç = 
2 C5
L2
ds 0.86BVm
3 - ,
" VH
Vy ■'SG ^  = 1,6 2 C6
S1 S2
L6
/
B Vc
S3 S4 /
Fig. 3 .10 Circuito equivalente do conversor p a ra  um angulo  0 = 60°.
A corrente pelos diodos D2 e D4 é nula. Isto permite simplificar ainda mais o circuito obtendo- 
se a configuração mostrada na Fig. 3.11.
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Fig. 3.11 Circuito equivalente do conversor sem os diodos D 2 e D4.
Colocando-se os diodos Dl e D5 tal como é mostrado na Fig. 3.12, no instante t l ,  (Fig. 3-13) 
o interruptor S6 é fechado e o interruptor S7 é aberto (S5 continua aberto), a corrente IL2 começa a 
aumentar linearmente e a corrente IL1 diminui, com uma derivada maior, mas a corrente ELI se anula 
antes que a corrente EL2 atinja seu valor máximo. A corrente IL1 circula pelo diodo D5 até se anular 
no instante t2, fazendo com que o diodo D5 abra. Com isso a tensão VH a partir desse instante passa a 
ser diferente de Vc/2 tal como é mostrado na Fig. 3.13. O valor original da tensão VH 
(correspondente ao circuito da Fig. 3.11) é mostrada com linhas tracejadas nesta mesma Figura, mas 
para efeito de modelagem este valor decrescente da tensão não altera as demais características de 
funcionamento do conversor, podendo-se então utilizar este circuito como circuito equivalente do 
conversor.
Fig. 3 .12 Circuito equivalente do conversor mudando-se a posição  dos diodos D l  e D5.
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Fig. 3.13 Formas de onda das correntes nos indutores prin cipa is LI e L 2 , corrente no diodo D 5 e tensão nos term inais
do interruptor S7 (VH).
Como o objetivo da simplificação é procurar um modelo do conversor utilizando o modelo da 
chave PWM, o interruptor S5 e diodo Dl formam uma chave, o interruptor S6 e o diodo D5 formam 
outra chave, mas o interruptor S7 ficaria isolado, ou seja, sem o diodo que completaria a configuração 
da chave PWM. Para resolver este problema, aproveita-se a simetria que existe no conversor da Fig. 
3.12 e obtém-se o conversor proposto na Fig. 3.14, Nesta configuração têm-se quatro chaves PWM 
facilmente identificáveis. Na Fig. 3.15 apresentam-se as principais formas de onda que demostram a 
semelhança com o conversor da Fig. 3.12. Na Fig. 3.16 apresentam-se as formas de onda das 
correntes em cada chave.
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Fig. 3.14 Circuito equivalente do conversor utilizando quatro chaves PWM.
Fig. 3.15 Principais formas de onda.
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I  (D 5) 
0 -
I ÍS U 6 Í
0
I(su 8)  
0
I(D 6)|
0
n _ n
tempo
Fig. 3 .16  Formas de onda das correntes nos indutores L l, L2 e nas Chaves PWM1, PWM2, PWM3 e PWM4.
3.4 - MODELAGEM DO CONVERSOR EM DCM
O primeiro passo para se determinar as características CC e CA do conversor é a identificação 
das chaves PWM. No caso do conversor em estudo, essa identificação pode ser observada na Fig. 3.14 
(terminais a, c e p de cada chave), e na Fig. 3.17 mostra-se o circuito equivalente do conversor com as 
chaves PWM.
Nesta Figura:
D l e S5 formam a chave 1
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D7 e S7 formam a chave 2 
D6 e S8 formam a chave 3 
D5 e S6 formam a chave 4
Fig. 3 .17  M odelo do conversor com chave PWM.
3.4.1.- ANÁLISE CC DO CONVERSOR
Substituindo-se o modelo CC da chave PWM (Fig. 3.5) no conversor em estudo e realizando- 
se as modificações necessárias para a análise CC, mostradas na Fig. 3.18, pode-se obter a descrição do 
comportamento do conversor para razão cíclica constante, isto é, seu ponto de operação (Vac, Ip, Ia).
0.866Vm
~ lal
k Vac1 
■P1
julpl
Ia2
© TVac2
[lP2
}|P3
CD 7V ac3
Ia3
£ lp 2  Çlp3
«IP/| D.86GVm
Ia4
k Vac4
- e - IP4
S2
S1
t f  /  "Í"E v
/  S3 S4 :/
Fig: 3.18 Modelo CC do conversor.
55
Do circuito da Fig. 3.18 pode-se observar que as chaves PWM1 e PWM4 são simetricamente 
opostas. O mesmo acontece com as chaves PWM2 e PWM3. Em conseqüência as relações entre 
tensões e correntes médias na chave PWM1 são as mesmas para a chave PWM4, mas de sinal 
contrário. Conclusão semelhante se aplica as chaves PWM2 e PWM3.
3.4.1.1 OBTENÇÃO DAS TENSÕES E CORRENTES MÉDIAS NAS CHAVES PWM1 e
No caso em estudo os valores absolutos das correntes e tensões médias nas chaves PWM1 e 
PWM4 são iguais. O cálculo dessas grandezas é facilitado, uma vez que basta calculá-las para uma 
das chaves.
As formas de onda das correntes no interruptor S5 e no diodo Dl em um período de 
chaveamento são mostradas na Fig. 3.19.
PWM4
IS5
^ p k l
Ts
2
Ts
ID1
DTs d2— -  d3 — ►' Ts tempo
Fig. 3.19 Corrente no interruptor S5 e no diodo D l  em um período  de chaveamento.
Para a análise em CC, assume-se d=D.
O valor médio da corrente na chave ativa S5 é:
— d
2
(3.24)
O sinal negativo deve-se ao fato de que a corrente circula no sentido contrário ao indicado na Fig.
3.18.
Da referência [1] se conhece que:
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para 9 = 60°
Vm • sen 9 ,Ipkl = -------------d
fs-Lp
fs-Lp
tx = (d + 0,5)
2 • fs • (Vc -  0,866Vm)
■Vc
Vc = n-Vo 
2-d
Ipk2 : 1
2 fs-Lp
[0,866Vm + Vc(d -  0,5)]
Da Fig. 3.19 pode-se observar que o valor médio da corrente na chave passiva é:
lpl =
Ipkl +  Ipk2 , Ipk2
d2 + ----- d3
Sendo:
d2 = (0,5 -  d)
d3 = — ( d + ^ V c ------
2( Vc -  0,866Vm)
As tensões Vaci e Vcpi podem ser obtidas a partir das equações (3.33) e (3.40).
Ipklvacl = -Lp
d-Ts
A tensão Vcpi nos intervalos d e (1 — d — cte -  d3) é:
vcpl = -
Vc -V g [ I _ d - d 2 - d 3 ] - ^ d
No intervalo d l  tem-se:
-V g -V L p  + ^ y  = 0
A tensão no indutor principal é dada pela equação (3.36)
\T p  -  Lp(Ipkl ~ Ipk2) 
d2-Ts
A tensão no capacitor do filtro de saída é dada pela expressão (3.37)
(3.25)
(3.26)
(3.27)
(3.28)
(3.29)
(3.30)
(3.31)
(3.32)
(3.33)
(3.34)
(3.35)
(3.36)
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—  = Vg + L p ílp t l~ lpk2
2 V d2 ■ Ts
No intervalo d tem-se:
Mas VLp = Vg então:
VLp = Lp
Vg = Lp
I p k l
d-Ts
I p k l
d-Ts
Substituindo-se (3.37) e (3.39) em (3.34) tem-se:
vcpi = -Lp Ipkl
Ts
l -d 3
d2
+ Lp p^k2 ( l-d 2 -d 3 )  
d2TsV ’
De (3.24), tem-se:
Ipkl 2 -ial
Substituindo-se (3.28) em (3.29), obtém-se:
1Ipk2
2 • fs • Lp
0,866Vm + ^ ^ ( d - 0 , 5 )  
2 • d
ou
Ipkl n -V o(d-0 ,5) Ipk2 = + Ipkl------- ^
2 -d 3,464(d Vm) 
Substituindo-se (3.41) em (3.43), tem-se:
= ial 1 nH---- Vo(d -  0,5)
y l,732(d • Vm)
44) em (3.44) obtém-se 0 valor da
ial-
d2 + 0,5 1 n • Vo(d -  0,5)o ^d d l,732(d Vm) _
(d2 -  d3)
lal =  | i  • lpl
Sendo:
1
T : + 0’5 d
J_  n • Vo(d -  0,5) (d2 -  d3)
dz l,732(d3Vm)
O passo seguinte é obter uma expressão que relacione as tensões Vcpi e V aci:
(3.37)
(3.38)
(3.39)
(3.40)
(3.41)
(3.42)
(3.43)
(3.44)
(3.45)
(3.46)
(3.47)
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da equação (3.33) tem-se:
d-Ts
ipkl = ----------- Vacl
Lp
Substituindo-se em (3.43) tem-se:
j _ _ d • Ts vaci _ d • Ts- vaci n • Vo(d -  0,5) 
Pk2~ ~Lp~2^d Lp 3,464(d2 • Vm)
Substituindo-se (3.48) e (3.49) na expressão (3.40) tem-se:
Vcpl =  k  • Vacl
Sendo:
(3.48)
(3.49)
(3.50)
k = - d f e i  +
d2
l - d 2 - d 3
d2
1 n-Vo(d-0,5)
2 d 3.464-d2 • Vm
(3.51)
Com as expressões (3.46) e (3.50) pode-se sintetizar o circuito mostrado na Fig. 3.20.
3.4.1.2 OBTENÇÃO DAS TENSÕES E CORRENTES MEDIAS NAS CHAVES PWM2 e 
PWM3
Os valores absolutos das correntes e tensões médias nas chaves PWM2 e PWM3 são iguais. As 
formas de onda das correntes no interruptor S7 e no diodo D7 em um período de chaveamento são 
mostradas na Fig. 3.21.
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O valor médio da corrente na chave ativa é:
Ipkl + Ipk2ia2 =
A corrente média na chave passiva é 
As tensões são:
d 2
Ipk2 
ip2 =  -í-— d3  
2
V cj Vac2 = ----- d3
2
vcp2 = ~~~0 _ ^3)
Da equação (5.53) tem-se:
Ipk2 =
2  -ip2  
d3
Substituindo-se na equação (3.52) obtém-se:
Ipkl =
2  • ia2 2  • ip2
d2 d3
Substituindo-se as equações (3.56) e (3.57) na equação (3.43) tem-se:
2 - i p 2  í  2 - i a 2  2 - ip 2
Isolando-se ia 2  obtém-se:
Sendo:
d3 V d2 d3
Ía2 =  E, • Íp2
1 n-V o-(d-0 ,5)
2-d 3,464-d2 • VmJ
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(3.52)
(3.53)
(3.54)
(3.55)
(3.56)
(3.57)
(3.58)
(3.59)
l + M  + o,2887- ^ - 0 , 1 4 4 - n ' V°
£ = ■
d- Vm d 2 - VmJ
0,5—^ — + 0,2887— — 0,144 d3 n ' V°
da equação (3.54) obtém-se:
Substituindo-se em (3.55) tem-se: 
sendo:
d2-d
Vc _  Vac2
2 ~~dT
Vcp2 =  y  • Vac2 
l - d 3
d2 d-Vm d2 d 2 • Vnv
(3.60)
r  =
d3
(3.61)
(3.62)
(3.63)
Com as equações (3.59) e (3.62) pode-se sintetizar o circuito equivalente mostrado na Fig. 3.22.
3.4.1.3 CALCULO DO PONTO DE OPERAÇAO E DA TAXA DE CONVERSÃO
As grandezas referentes ao ponto de operação são representadas com letras maiúsculas. Então 
as equações das chaves são as seguintes:
Vcpl = k • Vacl 
Ial = u • Ipl 
Vcp2 = y ■ Vac2 
Ia2 = Ç ■ Ip2
Do circuito da Fig. 3.18 podem-se obter as expressões (3.68), (3.69) e (3.70)
Vg = 0,866Vm
(3.64)
(3.65)
(3.66)
(3.67)
(3.68)
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- V g  +  k • V a c i  + V c - y ■ V a c 2  = 0 (3.69)
V c
— V g  +  V c p l H — —— I - V a c 2  =  0 (3.70)
Isolando-se Vac2 da equação (3.70) tem-se:
Vc
V a c 2  =  V g  — k • V a c l ------- —  ( 3 . 7 1 )
Como:
V a c l  =  — V g  ( 3 . 7 2 )
Então:
V a c 2  = V g  • ( 1  + k) — — (3. 73)
Substituindo-se a equação (3.73) em (3.69) obtêm-se a expressão da taxa de conversão do 
conversor (M).
Vc 2(l + k + y + y -k )
M  =  —  =  — ------------------- -— -— -  ( 3 . 7 4 )
Vg 2 + y
Devido à simetria do circuito, as grandezas que envolvem a chave PWM1 são iguais em 
magnitude, porém apresentam polaridade contraria às da chave PWM4. Isto também é válido para as 
chaves PWM2 e PWM3.
3.4.1.4 COMPROVAÇÃO DO PONTO DE OPERAÇÃO
Para se verificar a validade do modelo CC desenvolvido anteriormente, fez-se uma simulação 
do circuito chaveado em condições nominais, utilizando o programa Pspice e comparou-se com os 
valores médios de tensão e corrente encontrados através das expressões obtidas do modelo CC. Os 
resultados são mostrados na tabela 3.1.
O diagrama do circuito de potência simulado é mostrado na Fig. 3.23.
Os parâmetros utilizados na simulação são os seguintes:
Vm = 180 V Vo = 56,62 V Vc = 344 V
n = 4,8 LI = L2 = 131,8 uH C5 = C6 = 40uF
Ro = 1,2 O Lo = 50 uH Co = 1000uF 
D = 0,4
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Fig. 3.23 Circuito equivalente chaveado do conversor utilizado na simulação.
Modelo Simulação
V acl -155,88 V -155,88 V
V ac2 56,32 55,12
Vac3 -56,32 -55,12
V ac4 155,88 155,88 V
Vcpl -70,30 -72,58
Vcp2 113,55 117,2
Vcp3 -113,55 -117,2
V cp4 70,30 72,58
Ial -4,73 -4,77
Ia2 2,34 2,34
Ia3 2,34 2,34
Ia4 4,73 4,71
Ip -6,17 -5,97
Ip2 3,83 3,63
Ip3 -3,83 -3,63
Tabela 3.1 Com paração dos valores obtidos do m odelo CC  com os valores obtidos p o r
simulação do circuito chaveado.
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Utilizando-se as expressões (3.31) e (3.32) obtêm-se os valores de d2 e d3 respectivamente. 
Com as expressões (3.47), (3.51), (3.60) e (3.63) obtêm-se os coeficientes (J., k , e y :
ix = 0,766 
k = 0,451 
4 = 0,61 
y = 2,02
A taxa de conversão do conversor, M, é calculada através da expressão (3.74) resultando:
M = 2,18. Este valor deve ser aproximadamente igual ao valor do ganho estático (3.
(3.75)
344
P = = 2,20 
155,88
Os valores de M e de P, assim como os valores mostrados na tabela 3.1, comprovam o modelo 
desenvolvido.
3.4.2 MODELO PARA PEQUENOS SINAIS OU CA
O modelo para pequenos sinais ou CA. é obtido da relação entre a perturbação em valores 
médios sobre um dado ponto de operação CC (D, Ip, Vac, etc.).
3.4.2.1 MODELO DAS CHAVES PWM1 E PWM4 DO CONVERSOR
Utilizando-se um procedimento análogo ao utilizado na seção 3.2, obtêm-se as expressões 
necessárias para sintetizar o modelo das chaves PWM1 e PWM2.
Sejam os valores do ponto de operação:
Ial = U • Ipl (3.76)
Vcpl = K - Vacl (3.77)
Sendo:
Ial = D (3.78)
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Vacl = -L p Ipkl
D T s
De (3.78) e (3.79) tem-se:
Ial =
D"
2 • Lp • fs
■ V acl
(3.79)
(3.80)
Na análise a seguir assume-se que as perturbações são de pequena amplitude, e de freqüência 
muito menor que a freqüência de chaveamento. Será analisado o caso onde a razão cíclica apresenta
A
uma pequena perturbação d , ou seja:
íd ^  0
d = D + d L  (3.81)
[d « D
Isto implica que:
(3.82)ia l =  Ia l +  ia l
ipl =  Ipl +  ipl
Vcpl =  V cpl +  Vcpl
Vacl =  Vacl + Vacl
Substituindo-se a equação (3.30) na equação (3.46) obtêm-se
ia l  =  (I
^Ipkl +  Ipk2^ Ipk2
Q2H----------Q3
V
Isolando-se Ipkl da expressão (3.79) e substituindo na expressão (3.43) obtêm-se:
d
Ipk2 -Vacl f  1 | n- Vo(d -  0,5)^
Lp-fs v2 • d 3,464 • d • Vnv
Substituindo-se (3.87) em (3.86) obtêm-se:
u-d
Ial = ---------- Vacl
Lp • fs
d2 d2 +  d3
------------ 1----------------------------
d 2
( 1 n- Vo(d -  0,5)
.2 d 3,464 • d • Vmy
(3.83)
(3.84)
(3.85)
(3.86)
(3.87)
(3.88)
Substituindo-se (I (equação 3.47), d 2 (equação 3.31) e d3(equação (3.32) na expressão (3.88) obtêm-
se:
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Ial =
'y
v ac l•d
-3-1023 d4 -Vmz + (l,5155-10/án-Vo-Vm)d23.
+(-3,2475 • 1022 n • Vo • Vm + 6,25 • 1 Oz V  • Voz )d,21 „2 .2n .2
+(-6,25 • 1021n2 • Voz -  2,165 • 10zzn • Vo • Vm)d +1,5625 • 10z ln2 • Vo•\22 ,21 „2
0,866• fs • Lp [-1,732• 1023d4 ■ Vm2 +5-1022d3 -Vm-n-Vo
+(1,44 • 1022 n2 • Vo2 + 426 • Vm • n • Vo)d2 
+(-1,44 • 1022 n2 • Vo2 -  1,25 • 1022 Vm • n • Vo)d 
+3,61-1021 n2 • Vo2
Substituindo-se d por D + d e Vac por Vacl + vacl na equação (3.89) obtêm-se:
ial = Ial + ial
Então:
ial = ial -  Ial
Substituindo a expressão (3.80) na expressão (3.91) obtêm-se:
D 2 -vacl + 2 -D -d -Vacl + 2 D d v a c l  + d2 Vacl + d2 vacl
2 • Lp • fs
(3 .8 9 )
(3.90)
(3.91)
(3.92)
Como as perturbações são de pequena amplitude, pode-se considerar o produto de duas
perturbações como zero. Neste caso, Vacl • d = 0 . Além disso, é possível desprezar os termos de d 
de ordem maior do que um, permitindo desta maneira guardar apenas os termos lineares, simplificando 
de maneira notável a expressão (3.92), tal como pode ser observado na equação (3.93).
ial =
D 2 -vacl + 2 -D -d -Vacl
2 • Lp • fs
Isolando-se Vacida equação (3.80) e substituindo-se na expressão (3.93) obtêm-se:
ial = gi • vacl + ki • d
Sendo:
gi
Ial
Vacl
ki = 2 -Ial 
D
(n -1)
(A)
(3.93)
(3.94)
(3.95)
(3.96)
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Procedendo de forma análoga, encontra-se uma expressão para a corrente na chave passiva,
sendo esta mostrada na equação (3.97).
ipl = gf • vcpl + Ao • d + Ko • vacl (3.97)
Sendo:
(3.98)
2 • Vacl
(3.99)
A1 + A2- —  
D
'A
-Jlpi (3.100)
-1,73 • 108 Vm2 • D3 -  3,13 • 106 • Vm • n • Vo + 7,22 • 106n2 • Vo2 • D 
+3,75 • 107 D2 • Vm • n • Vo -  3,61 • 106 n2 • Vo2------ i--------------------------------- ’-------------------------------------------------- (3 io]
-3,13 • 106D • Vm- n • Vo + 3,61 • 106n2 • Vo2 • D2 -  3,61 • 106n2 • Vo2 • D 
+9,02 • 105n2 • Vo2 +1,25 • 107 Vm • n • Vo • D3 -  4,33 • 107 Vm2 • D4
4,49 • 1025D5 • Vm3 -  4,54 ■ 1025 Vm2 • D4 • n • Vo + 7,49 • 1024n2 • Vo2 • D3 • Vm 
+(-1,62 • 1024 Vm2 • n - Vo -  1,87 • 1024 n2 • Vo2 • V m + 1,08 • 1024n3 • Vo3) ü 2
+(-14970 • n3 • Vo3 +9,36-1023 n2 • Vo2 • Vm D -  2,70 • 1023 n3 • Vo3
Com as expressões (3.94) e (3.97) pode-se sintetizar o circuito mostrado na Fig. 3.24 o qual 
representa as chaves PWM1 e PWM4.
A2 =
3,75 • 1025D5Vm3 -  3,25 • 1025D4 • Vm2 ■ n • Vo
+^2,71 • 1024 Vm2 • n • Vo +1,80 • 1024n3 • Vo3 + 3,13 • 1024n2 • Vo2 • V m jü2 
+(-2,34• 1024n2 -Vo2 • V m - l,80-1024n3 • Vo3) ü + 4,51-1023n3 • Vo3
(3.102)
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ia1
a o-- ►—
g i > Ki d Ao d
ipl
-i------ o  P
S  9f
o
c
Fig. 3 .24 M odelo CA das chaves PWM1 e PW M 4 em DCM.
3.4.2.2 MODELO DAS CHAVES PWM2 E PWM3 DO CONVERSOR
Sejam os valores do ponto de operação
Ia2 = ^ • Ip2
Vcp2 = y • Vac2
(3.103)
(3.104)
A corrente média na chave ativa é dada pela equação (3.59). Substituindo-se a expressão (3.53) 
nesta equação obtêm-se:
„ , Ipk2
Ia2 = ^ ; d 3 - —  (3.105)
Usando as expressões (3.28), (3.29), (3.31), (3.32), (3,60) e (3.105), obtêm-se a expressão da 
corrente ia2 mostrada na equação (3.106).
ia2 = —2.5 • 10-4 . ( 2 - d - l ) (
866Vm- d + 250-n • V o • d -  125 •n- Voj
Lp • fs • d
(3.106)
Substituindo-se d por D na equação (3.106) obtêm-se o valor de Ia2 :
^866Vm • D2 + 250 • n • Vo • D -  125 • n • Voj
Ia2 = —2.5 -10 • (2 • D -  l) •
Lp • fs • D
(3.107)
Substituindo-se d por D + d na equação (3.106) obtêm-se
Ía2 =  Ia2 +  Ía2
Resolvendo e desprezando-se os valores de d da ordem superior a um obtêm-se:
(3.108)
ia2 = K2 • d (3.109)
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Sendo:
-Í3464 • Vm • D3 + 500 • n • Vo • D2 -125 • n • Vo)
K2 = ---------------- ^ ---------------- 3------------------------------------- ---------------------- Ia2
1732 • Vm • D + 500 • n • Vo • D + (-500 • n • Vo -  433 • Vm)D +125 • n • Vo • D
Agora calcula-se o valor da corrente perturbada na chave passiva. Substituindo-se a equação (3.28) na 
equação (3.55) obtêm-se:
(3.110)
Isolando-se d3 obtêm-se:
Vcp2 = 7 T < 1_d3) (3111>
d3 = (~ 4 ' Vcp2 d + n • Vo) 
n • Vo
Substituindo-se as equações (3.42), e (3.112) na equação (3.53) obtêm-se:
iP2 = 5 • 10^  (433 • Vm • d + 250 • n • Vo • d -  125 • n • Vo) ^~4 ' V~  ' d + V o  ^ (3.113)
fs - Lp • d ■ n - Vo
Substituindo-se d por D obtêm-se:
IP2 = 5• 10"4 (433 • V m • D + 250• n • V o• D -  125• n • Vo) (~4_ Vcp2 D + n ' Vo) (3.114)
fs • Lp • D • n • Vo v '
Substituindo-se d por D + d e Vcp2 por Vcp2 + vcp2 na equação (3.113) obtêm-se:
Íp2 = lp2 + ip2 (3.115)
Resolvendo, obtêm-se:
Sendo:
(3.116)
433-Vm + 250-n-Vo TA4 = ---------------------------------------------------- Ip2 (3.117)
433 • Vm • D + 250 • n • Vo • D -125 • n • Vo v '
4 -D(433 • Vm - D + 250 - n -Vo -D -125- n - Vo)Ip2
gol = -------------------------------------------------------------------- --------------
(433 • Vm- D + 250- n- Vo • D - 125- n- Vo)(-4- VcP2 ■ D + n- Vo)
(3.118)
Kol = ---------- ------------------Ip2 (3.119)
D(4 • Vcp2 • D -  n • Vo)
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Por outro lado tem-se a partir da expressão (3.61) o valor de V ac2 , mostrado na equação (3.120)
Isolando-se d3 tem-se:
n -V o d 3
Vac2 = ----— -----  (3.120)
4-d
4 • d • Vac2
( 3 1 2 1 )
Substituindo (3.42) e (3.121) em (3.53) obtêm-se:
2 • 10"3(433 • Vm-d + 250-n • Vo • d -  125 ■ n • Vo)vac2
1P2 = --------- -^-------------- — --------- --------------------- 1-----  (3.122)
fs • Lp ■ n • Vo
Substituindo-se d por D obtêm-se:
2 • 10-3 (433 • Vm • D + 250 • n • Vo • D -125 • n • Vo)vac2
Ip2 = --------- -----------------— ------- ----------------------- 1-----  (3.123)
f s - L p n - V o
Substituindo-se d por D  + d e vaC2 por V a c 2  + V a c 2  na equação ( 3 . 1 2 2 )  obtêm-se:
A
Í p 2  = lp2 + ip2 (3.124)
Resolvendo, obtêm-se:
ip2 = Ko2 • d + Ao2 vac2 (3.125)
Sendo:
Ko2 = --------- (433 Vm + 250 n Vo)Ip2---------
433 • Vm • D + 250 • n • Vo • D -125 • n • Vo '
Ao2 = -ÍE^_ (3.127)
Vac2 v y
Somando-se as expressões (3.116) e (3.125) obtêm-se:
ip2 = Ao3 • d + Ko3 • vac2 + go3 • vcp2 (3.128)
Sendo:
2 • D(433 • Vm - D + 250 - n - Vo • D -  125- n - Vo)Ip2 go3 = ---------------i----------------------------------------------------LL----------  (3.129)
(433 Vm - D + 250 - n- Vo • D -125 - n • Vo)(-4 • Vcp2 • D + n • Vo)
Ao3 = ----------V° ' - ' Ip2---------  (3.130)
2 • D(n • Vo -  4 • D ■ Vq)2) v
Ko3 = —— — (3.131)
2 • Vac2 V 7
Com as expressões (3.109) e (3.128) pode-se sintetizar o circuito mostrado na Fig. 3.25, o qual
representa as chaves PWM2 e PWM3.
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Fig. 3.25 M odelo CA das chaves PWM2 e PWM3 em DCM .
3.4.3 ANÁLISE CA DO CONVERSOR EM DCM
O modelo para pequenos sinais do conversor em DCM é determinado substituindo-se o modelo 
das chaves PWM1 (Fig. 3.24) e PWM2 (Fig. 3.25). O circuito equivalente pode ser visto na Fig. 3.26. 
Nesta análise, a fonte de alimentação Vg é colocada em curto-circuito, pois, busca-se tão somente o 
efeito resultante de perturbações (ou pequenos sinais). Também se deve aclarar que os sentidos das 
correntes foram colocados no sentido real de condução, de modo que todos os coeficientes envolvidos 
(Ko, Ao, K2, Ko3, etc.) apresentam valor positivo, facilitando-se desta maneira os cálculos.
O objetivo da análise seguinte é encontrar-se uma função de transferência que relacione a
variação de tensão de barramento, vc, com a variação da razão cíclica, d . Com a finalidade de 
simplificar a análise substitui-se a carga por uma resistência equivalente, R.
Fig. 3 .26 M odelo CA do conversor em DCM.
3.4.3.1 OBTENÇÃO DA FUNÇÃO DE TRANSFERÊNCIA ^
As análises sobre o circuito equivalente utilizando o modelo da chave PWM para a 
determinação da FT baseiam-se em metodologias convencionais de redes (método dos nós ou das 
malhas), tendo sido ignoradas todas as resistências parasitas dos elementos passivos, com exceção da 
resistência série equivalente do capacitor de filtragem de barramento.
Tal consideração em muito contribui para a obtenção da FT mais simples, sem que se introduza 
um erro significativo. Isto ocorre porque são produzidas sobre tais resistências quedas de tensão 
proporcionais aos seus valores (dezenas/centenas de miliohms) e ao “ripple” de corrente de pequeno 
sinal circulante, na análise ca. Na análise cc as quedas de tensão médias são igualmente muito 
pequenas, se comparadas aos valores médios.
Além dos aspectos acima ressaltados, deve-se levar em conta que os valores de resistências 
parasitas de indutores somente poderiam ser estritamente conhecidos “a posteriori”, isto é, após a 
confecção dos mesmos. Observe-se, ainda, que tais valores são fortemente dependentes da temperatura 
e da freqüência de operação do indutor. Por tudo isto, a desconsideração de tais resistências simplifica 
o equacionamento, sem provocar prejuízos quantitativos sensíveis.
O único parâmetro parasita que deve obrigatoriamente ser levado em conta na análise do 
modelo é a resistência série equivalente do capacitor de saída, uma vez que o elevado “ripple” de 
corrente em geral circulante nesse capacitor provoca quedas de tensão diretamente associadas à tensão 
de saída. Além disso, sabe-se que esta resistência caracteriza o zero estável de todas as FT’s das 
estruturas básicas.
Então, para dar início ao cálculo da FT, parte-se do circuito da Fig. 3.26 obtendo-se o seguinte 
equacionamento:
vcal
iLp = —  (3.132)
s-Lp
vcal ~ ~= gi • vcal + Ki • d + gf • vcpl + Ao • d + Ko • vcal (3.133)
s-Lp
ix  =  —io  + icp3 +  icp l (3.134)
ix  = + Ko3 • vac2 + Ao3 • d j  + go3 • vcp3 + gf ■ vcp l + Ao d + Ko-vca l (3.135)
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lx = VC
2 Rse +
s C
(3.136)
Isolando-se VC e substituindo-se em (3.135) obtêm-se:
vc
"r
vc = 2 Rse +
s C
Por outro lado, têm-se:
+ Ko3 • vac2 + Ao3 • d + go3 • vcp3 + gf • vcpl + Ao • d + Ko • vcal (3.137)
v ca l
s-Lp
= K2 • d + Ki • d + gi • v ca l + Ko3 • vac2 + Ao3 • d + go3 • vcp3 (3.138)
VC „ 
Vac2 =  —  +  Vpc2 
2
Vpc2 =  Vcal — Vcpl — VC
(3.139)
(3.140)
substituindo (3.140) em (3.13 9)
-1 A A
Vac2 = -----VC +  Vcal -  Vcpl
2
(3.141)
Substituindo (3.141) em (3.138) e em (3.137) obtêm-se:
v ca l ~ ~ f  — 1  ^ *
------ = K2-d + Ki-d + gi-vcal + Ko3- — vc + vca l -vcp l  +Ao3-d+go3-vcp3
s-Lp V 2
(3.142)
vc = 2 Rse +
s C
vc
"r
Ko3 -1-vc + v c a l -  vcpl + Ao3 • d +
go3 • vcp3 + gf • vcp l + Ao • d + Ko • v ca l
(3.143)
Isolando-se Vcp3 de (3.142) tem-se:
vcp3 =
v ca l  ^ ~ | ^
-------- K2 • d -  Ki • d -  gi • v ca l + — Ko3 • v c  -  Ko3 • v ca l + Ko3 • vcp l -  Ao3 • d
vs-Lp 2 .
go3
Substituindo-se (3.144) em (3.143)
(3.144)
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vc = -2(Rse • s • C +1)
A /v >
vc ■ s • Lp -  veal • R + K2 • d • R • s • Lp + Ki • d • R • s • Lp 
+gi vcal-R s L p -g f  vcpl-R s Lp 
- A o d - R s L p - K o v c a l - R s L p  
s2 • C • R • Lp
(3.145)
Isolando-se Veal da equação (3.133) tem-se:
-(-K i • d -  gf • vcpl -  Ao • dj
veal =
s-Lp
- g i - K o
(3.146)
Isolando Vcpl da equação (3.140) tem-se:
Vcpl =  — Vpc2 + V eal -  VC
Como Vcp3 = Vpc2, então a expressão (3.144) pode ser escrita como:
í  ~ i i 'Nveal a a I a
---------K2 • d -  Ki • d -  gi • vcal + — Ko3 • vc -  Ko3 • vcal + Ko3 • vcpl -  Ao3 • d
Vs-Lp 2
vpc2
go3
Substituindo-se (3.148) em (3.147) e isolando Vcpl obtêm-se:
(3.147)
(3.148)
-1
vcpl = —  
2
2 • vcal -  2 • K2 • d • s- Lp -  2 • Ki • d • s- Lp -  2 • gi • vcal - s- Lp 
+Ko3 • vc • s - Lp -  2 • Ko3 • vcal • s - Lp -  2 • Ao3 • d • s - Lp 
-2  • vcal • go3 • s- Lp + 2 • vc - go3 • s- Lp 
s-Lp(go3 + Ko3)
(3.149)
Substituindo-se (3.149) em (3.146) obtêm-se a expressão que permite calcular V ca l. 
Substituindo (3.149) na equação (3.145) e resolvendo, pode-se obter o valor da função de 
vctransferência FT = —  mostrado na equação (3.150). 
d
F T _ (al ’ s + 1) (a2 • s + a3) (3.150)
bl • s2 + b2 • s + b3
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Sendo:
al = Rse • C (3.151)
^4 • R • gi • Lp • Ao • Ko3 -  2 • R • Lp • go3 • gf • K2 -  2 • R • K2 • Ko • Lp • KoS'' 
-2  • R • gi • Lp • go3 • K2 -  4 • R • Ko • Lp • Ki • Ko3 + 4 • R • gi • Lp • gf • Ao3 
a2 = -  +2 • R • gi • Lp • gf • K2 -  4 • R • Lp • Ko3 • gf • Ki -  2 • R • go3 • K2 • Ko • Lp 
-4  ■ R • Lp • go3 • gf • Ki -  4 • R • go3 • Ko • Lp • Ki + 4 • R • gi • Lp • go3 • Ao 
—2 • R • Lp • Ko3 • gf • K2 -  2 • R ■ gi • Lp • Ko3 • K2
(3.152)
a3
f - 4  ■ R • Ao • Ko3 + 2 • R • go3 ■ K2 -  4 • R • Ao • goS'' 
^-4 • R • gf • Ao3 + 2 • R • K2 • Ko3 -  2 • R • gf • K2 ,
(3.153)
bl =
r2 • gi • Lp • go3 • Rse • C + 2 • gi • Lp • Ko3 • Rse • C + 2 • Ko • Lp • go3 • Rse • C 
+4 • gi • R • Lp • go3 • gf ■ Rse • C + 2 • Lp • gf • gi • Rse • C + 2 • Lp • gf • Ko3 • Rse • C 
+2 • Ko • Lp • Ko3 • Rse • C + R • C • Ko • Lp • go3 + R • C • gi ■ Lp • Ko3 
+R • C • gi • Lp • go3 + 2 • gi • R • Lp • gf • Ko3 • Rse • C + 2 • Lp • gf • go3 ■ Rse ■ C 
v+R • C • Lp • gf ■ go3 + R • C • Lp ■ gf • Ko3 + R • C • Lp • gf • gi + R • C • Ko • Lp • Ko3j
(3.154)
b2 = -
^ -R  • C • gf -  2 • gf • R • Ko3 • Rse • C -  2 • Ko3 • Rse • C -  R • C • Ko3^ 
+4 • gi • R • Lp • go3 + 2 • gi • Lp • Ko3 + 2 • Lp • gf ■ go3 -  R • C go3 
+2 • Lp • gf • Ko3 -  2 • gf • Rse • C -  2 • go3 • Rse • C 
-4  • gf • R • go3 • Rse • C + 2 • Ko • Lp • Ko3 + 2 • gi • Lp • go3 
.+2 • gi • R- Lp • gf • Ko3 + 2 • Ko • Lp • go3 + 2 • Lp • gf • gi
(3.155)
b3 = - ( - 2  • gf • R • Ko3 -  2 • go3 -  4 • gf • R • go3 -  2 • gf -  2 • Ko3) (3.156)
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3.4.3.2 COMPROVAÇÃO DO MODELO CA
Para comprovar a validade do modelo de pequenos sinais desenvolvido, os resultados obtidos 
com simulações do conversor (Fig. 3.17, substituindo-se a carga por uma resistência equivalente R) 
foram comparados com resultados obtidos com o modelo de pequenos sinais (Fig. 3.26) e com 
resultados obtidos da função de transferência do modelo do conversor em malha aberta. Em outras 
palavras, a partir dos resultados das simulações do conversor real obtiveram-se diversos pontos 
referentes à curva de resposta em freqüência (diagrama de Bode), que foram comparados com o 
diagrama de Bode simulado do modelo com as chaves PWM e também com o diagrama de bode 
traçado com a função de transferência obtida a partir do modelo do conversor.
3.4.3.2 1 PROCEDIMENTO PARA A REALIZAÇÃO DE SIMULAÇÕES
Este item tem por objetivo descrever os procedimentos utilizados na comprovação do modelo 
através de simulações.
a.- Circuito chaveado
O circuito simulado é apresentado na fig. 3.27.
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Sendo:
Vm = 180 V LI = L2 = 131,8 uH C5 = C6 = 40 uF
R = 55,5 Q  Rse = 0,001 Q  fs = 20 kHz
D = 0,4
Será feita, por simulação, uma análise dinâmica através de perturbações na razão cíclica de 
controle, possibilitando o traçado ponto a ponto da resposta em freqüência (diagrama de Bode). Para 
tal fim, um sinal senoidal de baixa amplitude é superposto ao sinal de controle, V d . A amplitude do 
sinal senoidal provoca uma perturbação da razão cíclica. Através da variação da freqüência deste sinal 
senoidal, podem-se obter vários pontos do diagrama de Bode. A Fig. 3.29 mostra a perturbação da 
tensão de controle. Esta perturbação da razão cíclica causa uma variação no comando das chaves, 
(como se pode concluir observando as formas de onda da Fig. 3.28) e, conseqüentemente, uma 
perturbação na tensão de saída com a mesma freqüência do sinal senoidal.
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Fig. 3.29 Perturbação da tensão de controle.
A variação no comando das chaves foi simulado utilizando-se o programa PSPICE. O circuito 
simulado foi apresentado na Fig. 3.27, podendo-se obter a amplitude da perturbação do sinal de saída,
VC, provocada pela perturbação da razão cíclica, d . Portanto, o ganho em dB pode ser obtido pela 
expressão (3.157):
|F ( jw )|dB = 201° g
Sendo:
VC amplitude da perturbação da tensão de saída
d Perturbação da razão cíclica de controle 
w freqüência do sinal de perturbação
Resultados das simulações
Com a variação da freqüência do sinal de perturbação obtiveram-se vários pontos do diagrama
VCde Bode da função de transferência, FT = — .
d
A tabela 3.2 mostra as freqüências para as quais foram feitas as simulações e os resultados 
obtidos. Com estos dados podem-se traçar o módulo e a fase da função de transferência, FT, em 
função da freqüência, tal como é mostrado nas Figuras 3.30 e 3.31.
Tabela 3.2
vc (3.157)
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freqüência
(kHz)
d = 1% D VC (V) ganho (dB)
Gd = 201og V,C 
d
fase
(graus)
0,1 0,004 3,18 58 -4
0,2 0,004 2,83 57 -30
0,5 0,004 2,00 54 -60
1,0 0,004 1,13 49 -85
2,0 0,004 0,90 47 -96
3,0 0,004 0,50 42 -99
5,0 0,004 0,36 39 -102
b.- Modelo CA com chaves PWM
O circuito a ser simulado é o mostrado na Fig. (3.26), no qual os valores dos coeficientes são 
calculados e mostrados a seguir:
Ao = 29,153 Ko = 0,02 gi = 0,03 Ko3 = 0,034
Ki = 23,654 K2 = 16,405 gf = 0,044 go3 = 0,034
Ao3 = 14,453
Os valores dos parâmetros são:
Lp = 131,8 uH C5 = C6 = 40 uF R = 55,5 Q. Rse = 0 , 0 0 1 0
Realiza-se uma análise CA com o Programa PSPICE [9], procurando a resposta em freqüência 
de pequeno sinal, obtendo-se desta maneira o diagrama de Bode em magnitude e fase do modelo do 
circuito desenvolvido, mostrado nas figuras 3.30 e 3.31 respectivamente.
Como a finalidade de todo este estudo é encontrar uma função de transferência que represente 
as perturbações da tensão de saída quando ocorrem pequenas perturbações na razão cíclica, então 
traça-se o diagrama de bode da função de transferência e se compara com os valores obtidos do 
conversor e do modelo das chaves PWM.
A FT pode ser calculada mediante a expressão (3.150) obtendo-se:
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FT = -3,5445-IO-2
(s -  268780)|s + 2,5 • 107 j 
(s + 2874)(s+ 111293)
(3.158)
Fig. 3.30 D iagram a de Bode da magnitude em função da freqüência.
Fig. 3.31 Diagrama de Bode da fase em função da freqüência.
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As respostas em freqüência, obtidas pela simulação do circuito equivalente do conversor, do 
modelo com as chaves PWM e do modelo representado pela função de transferência, ilustradas nas 
Figuras 3.30 e 3.31, mostraram-se muito aproximadas, confirmando-se teoricamente a validade do 
modelo obtido.
3.3 CONCLUSÕES
Neste capítulo fez-se, inicialmente, um estudo da técnica de modelagem que emprega a chave 
PWM, onde se pode constatar a facilidade de sua implementação em conversores chaveados clássicos.
O modelo da chave PWM apresentado por V. Vorperian [6] tornou-se uma ferramenta útil de 
análise e síntese de conversores PWM, na medida em que permitiu a substituição da célula de 
chaveamento por um circuito equivalente composto por elementos de circuito lineares. Desta forma, o 
processo de análise tornou-se facilitado, através dos modelos para regime permanente e para pequenos 
sinais.
A partir do modelo obtido foi determinada a função de transferência que descreve o 
comportamento dinâmico do conversor.
As respostas em freqüência, obtidas pela simulação do circuito do conversor e do modelo 
representado pela função de transferência, mostraram-se bastante aproximadas, comprovando 
teoricamente a validade do modelo obtido.
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CAPÍTULO IV
ESTUDO DA MODELAGEM DO CONVERSOR IPÊ
(parte II)
4.1 - INTRODUÇÃO
No capítulo III obteve-se a função de transferência que relaciona a variação da tensão de
A
barramento, VC com a variação da razão cíclica d . Nesse estudo substituia-se a ponte completa e a 
etapa de saída por uma resistência equivalente, R.
Neste capítulo apresenta-se os modelos CC e CA da chave PWM operando no modo contínuo, 
utilizando o conversor Buck, pelo fato de que este conversor serve como ferramenta para a 
modelagem do conversor ponte completa.
Segundo as referências [3], [4] e [5], o conversor ponte completa pode ser substituído por um 
modelo de pequeno sinal, operando no modo contínuo.
Um novo modelo de pequeno sinais para o conversor IPÊ é obtido a partir do modelo de 
pequenos sinais obtido no capítulo III, no qual a resistência de carga, R (Fig. 3.26), é substituída pelo 
modelo de pequeno sinais do conversor Buck [3], A função de transferência é então determinada. O 
modelo é comprovado através dos resultados obtidos com simulações do conversor real e com a FT do 
modelo do conversor.
4.2 TÉCNICA DE MODELAGEM DA CHAVE PWM EM CCM (modo de condução contínua)
Em um conversor PWM em modo contínuo de operação, pode-se demonstrar que as correntes 
médias ia e ic (Fig. 3.1) têm a seguinte relação em um período de chaveamento Ts:
ia = d • ic (4.1)
Esta relação pode ser obtida inspecionando-se a Fig. 4.1
82
<------------Ts ---------- ►
Fig. 4.1 Correntes nos terminais da chave PW M  de um conversor genérico.
A forma de onda das tensões instantânea e média nos terminais a-p [Fig. 3.1], considerando-se 
a resistência série equivalente do capacitor, são apresentadas na Fig. 4.2.
(b) desconsiderando-se a ondulação.
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Se existe um capacitor não ideal ( R s e ^ o )  que recebe a corrente pulsante ic(t) da chave 
PWM, a tensão instantânea vap(t) é descontínua, consistindo de uma onda quadrada de pequena 
amplitude sobreposta a um nível CC de grande amplitude.
Desprezando-se a ondulação na corrente do terminal comum e considerando-se apenas seu 
valor médio ic, a ondulação da tensão v a p (v r )  devido ao Rse, mostrado na Fig. 4.2 b, pode ser 
expressa por:
Vr = ic • Te (4.2)
Onde re é função da resistência série equivalente do capacitor e do resistor de carga R. Assim, 
conhecendo-se a estrutura do conversor, pode-se facilmente determinar re . No caso dos conversores 
Boost e Buck-Boost, o pulso de corrente ic é absorvido pela Rse do capacitor do filtro de saída que 
está em paralelo com a carga R. Então:
R S e  R  í  A O \re = ----------  (4.3)
Rse + R v
No caso do conversor Cuk, verifica-se que o pulso de corrente é absorvido pelo capacitor 
acumulador de energia, de modo que:
re = Rse (4.4)
No caso do conversor Buck, a tensão vap é igual a tensão de entrada Vg, então:
re = 0 (4.5)
Observando a Fig. 4.2b, pode-se obter as relações invariantes entre as tensões dos terminais da 
chave PWM:
Vcp = d • (vap -  Vr • d') = d • (vap -  ic ■ re • d') (4.6)
d ' =  l - d  (4.7)
Assim, as equações (4.1) e (4.6) representam as relações invariantes da chave PWM.
4.3 MODELO CC DA CHAVE PWM
Assumindo-se razão cíclica constante d=D e tendo-se em consideração sua operação em 
condução contínua pode-se estabelecer as expressões das correntes e tensões médias nos terminais da 
chave PWM [4], representadas pela expressões (4.8) e (4.9).
ia = D • ic (4-8)
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vcp = D • (vap -  ic • re • D') (4-9)
Estas equações permitem sintetizar o modelo CC da chave PWM apresentado na Fig. 4.3.
Fig. 4.3 M odelo C C  da chave PWM.
4.4 MODELO CA DA CHAVE PWM
Submetendo-se a razão cíclica a uma pequena perturbação, d , a corrente ia e as tensões vap 
e vcp também serão perturbadas, obtendo-se:
Ia + ia = (D + d)(Ic + ic)
Vcp + vcp = (D + d)(Vap + vap -  (Ic + ic) • re • (D + d)(D ' -  d) 
Depois de alguma álgebra obtêm-se: 
ia = D-ic + Ic-d
vcp = D(vap + Ic • re • d — ic • re • D ') + d(Vap — Ic • re • D ')
Vcp - Tr dvap = ------ h ic • re • D -  VDD —
D D
Sendo:
VDD = Vap + Ic • re • (D — D')
A partir destas equações pode-se obter o modelo CA da chave PWM, representado pela Fig. 4.4.
(4.10)
(4.11)
(4.12)
(4.13)
(4.14)
(4.15)
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Fig. 4.4 M odelo CA da chave PWM.
Para o caso em que re é igual a zero (Buck), as equações (4.14) e (4.15) são simplificadas, 
resultando nas expressões (4.16) e (4.17) respectivamente. O modelo simplificado da chave é mostrado 
na Fig. 4.5.
Ü
P
Fig. 4.5 M odelo CA sim plificado ( r e  =0) da chave PWM.
4.5 MODELAGEM DO CONVERSOR BUCK
A partir do modelo da chave PWM, as características CC e CA de qualquer conversor PWM 
podem ser determinadas. No entanto, a modelagem do conversor ponte completa-ZVS toma-se difícil 
em virtude da complexidade de sua topologia. A solução adotada neste estudo é buscar a modelagem 
do conversor ponte completa a partir da modelagem do conversor Buck [3], Nesta seção serão 
apresentados os modelos CC e CA do conversor Buck e a análise CC do mesmo, que serão utilizados 
na próxima seção como ferramenta para modelagem do conversor ponte completa.
4.5.1 MODELO E ANÁLISE CC DO CONVERSOR BUCK.
Substituindo-se o modelo CC da chave PWM (Fig. 4.3) no conversor Buck (Fig. 3.2a), Obtém- 
se o modelo CC do conversor Buck, mostrado na Fig. 4.6.
a c
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Fig. 4 .6  M odelo C C  do conversor Buck.
Analisando-se o circuito da Fig. 4.6 pode-se obter o comportamento do conversor Buck para 
razão cíclica constante (ponto de operação).
Então, para um valor de D constante e o capacitor C formando um circuito aberto obtêm-se:
Ia = D • Ic
Vcp = D • Vap 
D
I c  =  V g -
R
V a p  =  V g
A taxa de conversão (M) é dada por:
w  V° ~M = ----= D
V g
(4.18)
(4.19)
(4.20)
(4.21)
(4.22)
4.5.2 MODELO CA DO CONVERSOR BUCK
O modelo CA do conversor Buck é determinado substituindo-se o modelo CA da chave PWM 
(Fig. 4.5), no conversor Buck (Fig. 3.2a).
Como r e  = 0 , tem-se:
V D D  =  V a p  =  V g  (4.23)
Substituindo os resultados das equações (4.20) e (4.23), tem-se o modelo do conversor Buck 
com as grandezas no ponto de operação, como mostra a Fig. 4.7.
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Fig. 4 . 7  M odelo CA do conversor Buck com as grandezas no pon to  de operação.
4.6 MODELAGEM DO CONVERSOR PONTE COMPLETA
O fato de este conversor ser uma derivação da topologia do conversor Buck permite a análise 
de pequenos sinais do mesmo introduzindo-se os efeitos do controle por deslocamento de fase e da 
utilização da indutância de ajuda à comutação, Lr (acrescida à indutância de dispersão do 
transformador), utilizada para obtenção da comutação sob tensão nula.
A indutância La de ajuda à comutação estudada no capítulo 2 não será considerada, com a 
finalidade de simplificar os cálculos, salientando que essa indutância não provoca perda efetiva da 
razão cíclica.
4.6.1 MÉTODO DE ANÁLISE
Para obter-se comutação ZVS, os dois braços do conversor devem operar com deslocamento 
de fase. Será analisado nesta abordagem apenas o que é relevante para a obtenção do modelo CA do 
conversor em estudo. A Fig. 4.8 mostra as formas de onda da corrente ÍLr, a tensão VAB e a tensão no 
secundário do transformador de saída.
Sabendo-se que o conversor ponte completa, ZVS, PWM, operando com deslocamento de fase 
é uma derivação da topologia do conversor Buck, a descrição a seguir mostra como obter o modelo 
de pequenos sinais (CA) do conversor ponte completa a partir do modelo do Buck.
Examinando-se a Fig. 4.8 AD pode ser expresso como:
AD = 11 + 12 2 • Lr (4.24)
Vc - Ts
Sabe-se que:
Def = D -  AD (4.25)
AD = —  (4.26)
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Assumindo-se:
li « 1 2  = I'o
E observando-se a forma de onda da corrente iu (Fig. 4.8), verifica-se que:
. AI 2 I'oAt = —  = --------
P Vc/Lr
Portanto, a perda de razão cíclica pode ser expressa por:
2 -To 4 • fs - Lr • I'o
Sendo:
A D
VcTs 
Lr 2
Vc
I'o = — 
n
Então:
n =
Np
Ns
A D
4 • n • fs • Lr • Io 
Vc
(4.27)
(4.28)
(4.29)
(4.30)
(4.31)
(4.32)
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Verifica-se, observando as equações (4.25) e (4.32), que a razão cíclica da tensão de saída 
(razão cíclica efetiva) não depende apenas da razão cíclica de controle (razão cíclica da tensão de 
entrada), mas também da corrente de carga (Io), da indutância de ajuda à comutação (Lr), da tensão de 
entrada (Vc) e da freqüência de chaveamento (fs).
A razão cíclica efetiva frente à perturbações pode ser expressa por:
def = Def + def (4.33)
Para obter um modelo CA que represente bem o comportamento dinâmico do conversor, deve
ser determinada a perturbação na razão cíclica efetiva ( def) causada por fs, Lr e pelas perturbações da
corrente do indutor de saída (ÍL o ), da tensão de entrada (v c )  e da razão cíclica de controle (d ). 
Assim, pode-se descrever a perturbação na razão cíclica efetiva como:
def = d+di  + dv (4.34)
Sendo:
A
d - perturbação da razão cíclica efetiva pela variação da razão cíclica de controle.
di - perturbação da razão cíclica efetiva provocada pela variação da corrente no indutor no filtro de 
saída.
dv  - perturbação da razão cíclica efetiva provocada pela variação da tensão Vc.
Estes efeitos podem ser incorporados ao modelo CA do conversor Buck (Fig. 4.7) para obter o 
modelo do conversor ponte completa.
4.6.2 MODULAÇÃO DA RAZÃO CÍCLICA DEVIDO Ã PERTURBAÇÃO DA TENSÃO DE 
ENTRADA
O efeito da modulação da razão cíclica devido à variação da tensão de entrada é ilustrada na 
Fig. 4.9. Quando a operação em regime permanente (linha cheia) é perturbada incrementando a tensão 
de entrada de uma quantidade VC, a inclinação da corrente primária será incrementada (linha tracejada) 
de tal maneira que alcança a corrente de carga refletida ao primário (I'o) mais rapidamente do que 
ocorreria para a operação não perturbada. Como pode ser observado na Fig. 4.9, este efeito incrementa 
a razão cíclica de Vc.
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Da equação (4.26) verifica-se que a variação em def causada pela perturbação de Vc, denotada 
como dv , será:
At
dv =
Ts/2
At, neste caso, é a variação de tempo causada por este efeito como mostra a Fig. 4.9.
(4.35)
Observando-se a Fig. 4.9 pode-se determinar a variação de def em função de vc como segue:
At = At2 -  Atl (4.36)
Atl =
AI 2 • I'o
Pl Vc +vc
Lr
AI 2 I 'o  At2 = —  = -------
P2 Y l
Lr
Assim,
At = 2 -To- Lr Lr
Vc (Vc + vc)
(4.37)
(4.38)
(4.39)
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2  - IoAt = -
n
Lr -vc
_Vc-(Vc + vc)
Como a amplitude da perturbação é muito pequena, ou seja, V c »  vc, então:
(4.40)
2 Io Lr .
At = ---------- -v c  (4.41)
n Vc2
Substituindo-se (4.41) em (4.35)
Definindo-se:
Tem-se:
- 4 ■ fs • Lr • Io *dv = ---------- r— vc (4.42)
n-Vc
4-fs-Lr
Rd = ----- —^  (4.43)
n
- Rd • Io • n A „dv = --------— vc (4.44)
Vc2
4.6.3 MODULAÇAO DA RAZAO CÍCLICA DEVIDO A PERTURBAÇÃO DA CORRENTE 
NO INDUTOR DO FILTRO DE SAÍDA.
A Fig. 4.10 ilustra o efeito da modulação da razão cíclica devido à variação da corrente no 
indutor do filtro de saída iLo .
Quando a operação em regime permanente (linha cheia) é perturbada incrementando a corrente 
ILo de uma quantidade (iL o), a corrente primária segue à linha tracejada e alcança o valor da corrente 
de carga refletida ao primário depois do que ocorreria para a operação não perturbada. Como pode ser 
observado na Fig. 4.10, este efeito reduz a razão cíclica da tensão do secundário do transformador de 
saída.
Da equação (4.26) sabe-se que a variação em def causada por este efeito, denotada como di é:
 ^ At.
di = - —  (4.45)
Ts/2
O sinal negativo denota que esta perturbação reduz a razão cíclica efetiva.
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Fig. 4 .10 Variação da razão cíclica devido à perturbação da corrente no indutor do f iltro  de saída. 
Observando-se a Fig. 4.10, o atraso At causado por este efeito pode ser determinado por:
AIAt =
Sendo:
Portanto:
AI
Vc/Lr 
2 iLo
n
. 2 -Lr rTAt = ------- iLo
n- Vc
(4.46)
(4.47)
(4.48)
Substituindo (4.48) em (4.45) tem-se:
di = - 4 • Lr • fs rT---------- iLo
n-Vc
- n • Rd -di = --------- iLo
Vc
(4.49)
(4.50)
4.7 MODELO DE PEQUENOS SINAIS
Os resultados da análise dos efeitos de perturbações determinados no item anterior devem ser
A
incluídos no circuito do modelo CA do conversor Buck (Fig. 4.7), substituindo-se d pela variação 
total da razão cíclica efetiva def, definida pela equação (4.34), obtendo-se assim o modelo do 
conversor ponte completa.
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O novo modelo é mostrado na Fig. 4.11. A contribuição de d é representada por duas fontes
/*».
independentes, enquanto as contribuições de di e dv são representadas por duas fontes dependentes.
A A
Isto é feito para enfatizar que di e dv são originadas de circuitos próprios, ou seja, perturbações em 
ILr e Vc. A tensão de entrada Vg (Fig. 4.7) é igual à tensão de entrada do conversor ponte completa, 
referida ao secundário do transformador de saída, ou seja Vg = n • Vc . Pode-se verificar que o modelo 
do conversor Buck é um caso particular do modelo ponte completa, no qual Lr = 0, o que implica em 
di = dv = 0 .
vc
n
Def d
n R
- ^ - Í V d v ] 
n Def _VÇ_d n Def
1
4 >v - -Y _ V ^ _ O e f (d! t d v | 
n R 1
Lo
Def
Rse <
R <
Co =
Fig. 4.11 C ircuito do m odelo pa ra  pequenos sinais do conversor pon te  completa.
Para facilitar a análise do modelo, os elementos da Fig. 4.11 foram referidos do secundário para 
o primário do transformador. O circuito equivalente obtido é mostrado na Fig. 4.12.
vc
n
Vc Def d
n R
Vc (di+dv) ..Vc _d
D ef'
yY Y \—
nD ef n Def
* = ° s L (di*dvj
nR
Rse
Def
2
Co Def
R
D e f'
vo
Def
Fig. 4.12 M odelo  de pequenos sinais do conversor pon te com pleta referido ao prim ário.
Na Fig. 4.13 os elementos são referidos do secundário do transformador de saída para o 
primário.
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Vc
Def
vc
• fdi+dvj Vc íf 
Def
< 3 > - Q >—
Lo n; 
D e f2
Vc Def d
R n 2 Vc Def 
R n2
Rse n2 
Def2
[di+dv]
Co Def _L
n2
R n3
D ef'
vo
Def
Fig. 4.13 M odelo do conversor pon te com pleta referido ao prim ário do transform ador de saída.
O modelo de pequenos sinais mostrado na Fig. 4.13 pode substituir a resistência equivalente , 
R, mostrada na Fig. 3.26. Obtêm-se assim o modelo completo de pequenos sinais do conversor IPÊ 
mostrado na Fig. 4.14, no qual o valor de Vc é substituído pela expressão (4.51) [1],
Vc = n • Vo 
Def
(4.51)
Lo.n
Fig. 4.14 M odelo de pequeno sinal do conversor IPÊ.
4.7.1 OBTENÇÃO DA FUNÇÃO DE TRANSFERÊNCIA ™
d
Para dar início ao cálculo da FT, parte-se do circuito da Fig. 4.14 no qual a fonte de 
alimentação Vg é colocada em curto-circuito, pois busca-se tão somente o efeito resultante de 
perturbações (ou pequenos sinais). Obtêm-se o seguinte equacionamento:
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i Lp = vcal
s-Lp
vcal
s-Lp
gi • vcal + Ki • d + gf • vcpl + Ao • d + Ko ■ vcal
ix = —ic + icp3 + ícpl
Vo-d Vo * 2 . - ic = —------ 1-------(di + dv) + iLo
Sendo:
R n  R n
di = - ^ - D e f i L o  
Vo
dv =
Onde Rd é definido como:
Rd
R d -Io-D eT -vc 
n- Vo
4 • Lr • fs
n
(4.52)
(4.53)
(4.54)
(4.55)
(4.56)
(4.57)
(4.58)
A corrente de saída referida ao primário do transformador de saída pode ser calculada pela 
expressão (4.59).
vo • Def
10 =
n-R
(4.59)
A corrente no indutor do filtro de saída é:
iLo = vo Def (R • Co • s + Rsel • Co • s +1) 
n-R(Rsel-Co-s + 1)
(4.60)
Substituindo-se (4.56), (4.57) e (4.60) em (4.55) obtêm-se:
1C :
-R d  Def
n-R  
Rd Io D ef2 
n 2 R-Vo
+ 1 * Def (R -C o s  + R sel-C os + 1)v o----- ------------------------------- -
n-R  (Rsel-Co-s + 1)
Vo-d+ -------- b
n-R
(4.61)
-vc
Substituindo-se (4.58) em (4.61) obtém-se:
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lc -
n 2 -R2
„ Def (R -C o-s + Rsel -C o -s+ 1) vo------
(Rsel • Co • s +1) n"4 • R • Vo
Vo-d
4 • Lr • fs
n
n (Rsel • Co • s +1)
+ -
n -R
+
(4.62)
Substituindo-se em (4.54), chega-se a:
I X  =
vo-D ef2 (R -C o-s + R se l-C o -s+ 1) -Io-Def2
n2 • R2 (Rsel - Co - s + 1)
„ Def (R -C o-s + R se l-C o -s+ 1) 
v o --------
n (Rsel • Co • s +1)
n -R-Vo 
Vo-d
vc 4-Lr-fs
n
n-R
+ Ko3 • vac2 + Ao3 • d +
go3 • vcp3 + gf ■ vcpl + Ao • d + Ko • vcal
Também ix  pode ser escrita como:
vclx =
2 Rse+-
s-C
solando-se VC e substituindo em (4.63) tem-se:
(4.63)
(4.64)
vc = 2 '  1RseH-----
v s- C.
vo-D ef2 (R -C o-s + R sel-C o-s+1) -Io-Def2 
n2 • R2
vo
(Rsel - Co - s + 1) 
Def (R • Co • s + Rsel • Co • s +1)
n (Rsel - Co - s + 1)
n2 -R-Vo 
Vo-d
vc 4-L r-fs
n
n-R
+ Ko3 ■ vac2 + Ao3 • d +
go3 • vcp3 + gf • vq)l + Ao • d + Ko ■ vcal
Por outro lado, têm-se:
(4.65)
vcal
s-Lp
= K2 • d + Ki • d + gi • vcal + Ko3 • vac2 + Ao3 • d + go3 • vcp3
-  ~  v c  -  »vac2 = ---- h vpc2
2
vpc2 = vcal -  vcpl -  vc
(4.66)
(4.67)
(4.68)
Substituindo-se (4.68) em (4.67) determina-se a relação abaixo:
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vac2 = —  vc + vcal -  vcpl 
2
Substituindo-se (4.69) em (4.66) e em (4.65) obtêm-se:
vcal
s-Lp
/ _|  A
K 2 d + K id  + g ivcal + Ko3- — vc + vca l-vcp l + A o 3 d  + go3-vcp3
V 2 /
vc = 2 Rse +
s C
vo-Def2 (R-Co-s+Rsel-Co-s + 1) -Io-Def2
n 2 -R2 (Rsel-Cos+1)
vc
n R V o
4 • Lr • fs
n
„ Def (R Co s+Rsel Co s+1) vo-------
n (R se lC o s+ 1 )
/V /s
Ao3 • d + go3 • vcp3 + gf • vcpl + Ao • d + Ko • vcal
Vo-d f - 1 „ - , - ,
-----------f-Ko3- — v c + v c a l - v c p l
n-R  v 2
Isolando-se Vcp3 de (4.70) tem-se:
Vcp3 =
vcal  ^ 1  ^ a
-------- K2 • d -  Ki • d -  gi • vcal + —Ko3 • vc -  Ko3 ■ vcal + Ko3 • vcpl -  Ao3 • d
vs-Lp 2
go3
A Substituição de (4.72) em (4.71) leva a:
vc = 2 Rse +
s C
vo-Def2 (R -Co-s+Rsel-C o-s+1) -Io-Def2 
n2 -R2 (Rsel-Co s + 1) n • R • Vo
vc 4 • Lr • fs
n
vo Def (R • Co • s + Rsel • Co • s + 1) 
n (Rsel • C o -s+ 1)
Vo-d
n-R
- +
Ko3 • | —  vc + vcal -  vcpl | + Ao3 • d + gf • vcpl + Ao • d + Ko • vcal +
-  K2 • d -  Ki • d -  gi • vcal + — Ko3 • vc -  Ko3 • vcal + 
s - Lp 2
,Ko3-vcpl-Ao3-d
De (4.53) tem-se:
vcal ( Ki • d + gf • vcpl + Ao • d
1
s-Lp
-  gi -  Ko
De (4.68) tem-se:
vcpl = —vpc2 + vcal -  vc
Devido à simetria do circuito vcp3 = vcp2 , então a expressão (4.72) pode ser escrita como:
4.70)
(4.71)
(4.72)
(4.69)
(4.73)
(4.74)
(4.75)
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vcp2 =
 ^ vcal 1 ^
-  K2 • d — Ki ■ d -  gi • vcal + — Ko3 • vc -  Ko3 • vcal + Ko3 • vcpl -  Ao3 • d
2  jVs-Lp
go3
Substituindo-se (4.76) em (4.75) e isolando vcpl obtêm-se:
vcpl
-2  - vcal + 2 K2 - d • s- Lp + 2 • Ki - d • s- Lp + 2 • gi • vcal-s- Lp -  Ko3 - vc- s- Lp  ^
v+2 • Ko3 ■ vcal • s- Lp + 2 • Ao3 • d • s- Lp + 2 • vcal • go3 • s- Lp -  2 • vc• go3 • s- Lp,
(s-Lp-(go3 + Ko3))
Substituindo-se em (4.74) e isolando vcal obtêm-se:
vcal = - s-Lp
-  \2 • Ki • d • go3 + 2 • Ki • d • Ko3 + 2 • gf • K2 • d + 2 • gf • Ki • d -  gf • Ko3 • vc 
V+2 • gf • Ao3 • d -  2 • gf • vc • go3 + 2 • Ao • d • go3 + 2 • Ao • d • Ko3 /
^-go3 -  Ko3 + gi • s- Lp • go3 + gi • s- Lp • Ko3 + Ko • s- Lp • go3 N 
V+Ko- s- Lp- K o3- gf + s- Lp- gf • gi + s- Lp- gf-K o3+ s-Lp- gf • go3,
Substituindo-se (4.77) e (4.78) em (4.73) obtém-se a expressão de vc em função de vo :
vc= f(vo ,d ,s)
Por outro lado:
n-Vo - - . n -V o - iLo-s-Lo-n n vc = ------- — (di + dv)--------—d H------------ -^------ 1-------vo
Def^ Def DeP Def
Substituindo di, dv e iLo tem-se:
vc = Vo
("
+
3 • Lo • Rsel • Co + n3Lo • Co • R • s2 j 
'A ■ Def • Lr • fs- R • Co + 4 • Def • Lr • fs- Rsel • Co 
+n3 • Lo + n3R • Rsel • Co
+4 • Def • Lr • fs + n3 • R
R • Def • (Rsel •C o• s+ l)(Vo • n 2 + 4 • Lr • fs- Io) 
2 -n3 -Vo2 - d
• vo
V o• Def2 • n2 + 4 • Lr • fs- Io • Def2
Igualando-se (4.81) com (4.79) tem-se:
FT = vo
Sendo:
(4.76)
(4.77)
(4.78)
(4.79)
(4.80)
(4.81)
(4.82)
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FT^((2-Z7-Z2-Z5 + 28 H- 2 Z9 + Z7 Z2 Z3 -  Z10 Z6 Z2 Z3 -  2 Z10 Z6 Z2 Z5 -  Z10Z4 +■ Z10Z11)Z1 +  Z10) 
( ( ( -Z 6 Z 2 Z 3  -  2 Z6 Z2 Z5 -  Z4 -t- Z 1 1 )Z 1 2 -  2 Z13) Z1 + Z12)
Os parâmetros desta expressão são definidos a seguir:
Z l»R se +- 1
(4 .83)
Z2*
( s C ) (4.84)
s-Lp
gi-Lp Ko3 + Ko Lp go3 Ko Lp Ko3 +- giLp go3 V s -  go3 - Ko3 -  g 
+ L p g fg i+ L p g fK o 3 + L p g fg o 3  ) (4  85)
Z 3 -g f
( 2  giLp + 2-Ko3Lp + 2go3-Lp)s -  2 
(s(L p (g o 3  + Ko3))) (4.86)
Z 4 -g f
( - 2  go3 Lp -  Ko3 Lp) 
(Lp (go3 ■+- Ko3)) (4.87)
Z5«
( s'Lp)
gi +■ Ko
(4.88)
Z6as(gfgo3 + -g fK o 3
Z7=(-Ki go3 -  Ki-Ko3 -  gfK2 -  gfKi -  Ao Ko3 -  gf Ao3 -  Ao go3)
(4.89)
(4.90)
Z8- g f
( 2- Ao3• Lp +- 2-K2  Lp + 2-Ki-Lp) 
(Lp(go3 + Ko3)) (4.91)
Z9- Vo- K Í - K 2 --------- + Ao
(R n) (4.92)
Z10--
, r  2 3Vo n
D ef^V o n 2 +- 4-Lr fs-Io) (4.93)
Z 11=----- ------ - • Io- Def2 Lr fs
V olR-n4 ’ (4.94)
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Z12=sVo-
(n -Lo-Rsel-Co ■+- n -Lo-Co-R)-s2
+ (4-DefLr-fs-R-Co + 4-DefLr fs-Rsel-Co +- n3-Lo -t- n3-R-Rsel-Co)-s 
+ 4-DefLr-fs-H n3-R
(R-((Rsel-s-Co -i- l)-((Vo-n2 -t-4-Lr-fs-Io)-Def))) (4 95)
( n - R  +- 4-DefLrfs)
Z13»Def ((R-Co -t- Rsel-Co)-s +• i)-
(R2-(n-(Rsel-s-Co + 1))) (4  96^
4.8 VALIDAÇÃO DO MODELO.
Para comprovar a validade do modelo de pequenos sinais desenvolvido, os resultados obtidos 
de simulações do conversor equivalente chaveado (Fig. 3.17) foram comparados à aqueles obtidos a 
partir do modelo de pequenos sinais (Fig. 4.14) e com os resultados obtidos da função de transferência 
do modelo do conversor em malha aberta.
4.8.1 PROCEDIMENTO PARA A REALIZAÇÃO DE SIMULAÇÕES
Este item tem por finalidade, descrever os procedimentos utilizados na comprovação do 
modelo, através de simulações.
4.8.1.1 MODELO CA COM CHAVES PWM
O circuito simulado é mostrado na Fig. 4.14. Para facilitar o cálculo da função de transferência 
e dos coeficientes das grandezas, exibe-se um roteiro de cálculo apresentando ou indicando as 
equações envolvidas.
Os valores dos parâmetros do circuito são:
Lp = 131,8 uH C5 = C6  = 40 uF Rse = 0.001Q  R sel=0.095
fs = 20.000 Hz Vo = 60 V C o= 1000uF n = 4,8
Lr =38,4 uH Lo = 50uH Po=3000 W R o=l,2Q
Para obter-se a função de transferência é necessário calcular os coeficientes Ao, Ko3, K2, Ko, 
Ao3, gi, go3, gf eKi.
Inicia-se o roteiro com a equação que permite calcular o valor médio da corrente na chave ativa 
S5, equação (3.24).
101
I a l  =
0 .8 6 6  -Vm -D2 
2 -fs-Lp
I a l  =  4 , 7 3 1  A
A  expressão ( 3 . 7 6 )  relaciona as correntes I a l  e I p i ,  ou seja:
I a l  = u • I p l
1
Sendo:
UM
(0.5 -  D) 
D
+- 0.5-
1 n-Vo-(D -  0.5) 
D2 1.732 D3-Vm
(0.5 -  D) +
((D -t- 0.5)-n-Vo)
/n-Vo \
4 -D ---------  0.866-Vm
2 D
-  0.5
u = 0,836
Então:
Ipl = 5,658 A 
Vaci = Vg = 0.866-Vm 
Vacl = 155,88 V
As expressões (3.31) e (3.32) permitem obter os valores de d2  e d3 respectivamente: 
d2  = 0 ,5- d
d2  = 0.1
(D +■ 0.5)n-
d3»
Vo
2 D
/n-Vo \ 
2- --------  0.866-Vm
- 0.5
2 D
d3 = 0,294
O valor de V c p i  pode ser calculado através da expressão (3.64): 
V c p l  =  k  • Vacl 
k é dado pela expressão (3.51):
k = -d- d3 — 1d2 ■ +
l - d 2 - d 3
d2
1 n • Vo(d -  0,5)
2-d 4-d • V g
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K = 0,494
Então:
Vcpl = 76,977 V
Substituindo-se a expressão (3.42) na equação (3.58), obtêm-se a expressão que permite
calcular o valor da corrente média na chave passiva, IP2, ou seja:
I p 2
d 3
4-fs-Lp.
Vg + ^ ( D - 0 , 5 ) (4.97)
Ip2 = 3,34 A
A expressão (3.59) relaciona as correntes Ia2 e IP2 :
I a 2  =  £ , • I p 2
£ é calculado a partir da expressão (3.60):
£ = ■
1 + —  + 0,2887 -  0,144
V d_________d-Vm d 2 Vm J
d3 „x „„„d 3  n-Vo d3 n-Vo0,5------ + 0,2887--------------- 0,144------- ------
d2 -d d2 d-Vm d2 (j 2 . y mj
£, = 0,694
Então:
Ia2  = 2,32 A
Da expressão (3.66) tem-se: 
V c p 2  = y • V a c 2
Sendo:
Y =
1 — d3 
d3
y = 2,405
Então:
V ^  = 127,14
gi, Ki, gf, e Ko podem ser calculados pelas expressões (3.95), (3.96), (3.98) e (3.99) respectivamente, 
isto é:
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gi = - ^ -  = 0,03 O ' 1 
Vacl
?  ■ T a lki = = 23,654 (A)
D
gf = = 0,037 Q _1 
2Vcpl
Ko = ——— = 0,018 Q ' 1
2 Vacl
O valor de Ao pode-se obter a partir da expressão (3.100):
1 ( A1 1.667VAo = — A 1+A 2------- Ipi
2  v D J
Os valores de A l e A2 podem ser obtidos das expressões (3.101) e (3.102), respectivamente.
Então:
Ao = 25,457 A
A corrente Ia2 pode-se calcular a partir da expressão (3.107).
Í8 6 6  V m D 2 +250-n-V o-D -125-n -Vo)
I a 2  = -2,5 • 10“ 4 (2 • D - 1) ^
V ; L p fs -D
Ia2  = 2,32 A 
K2 pode-se calcular através da expressão (3.110).
-Í3464-V m -D 3 +500 n -V o -D 2 -125-n -V o)
K2 = ----------------- — i----------------- ----------------------------------------- í -------------------- Ia2
1732- V m -D 4 + 500-n -V o -D 3 + (-500 • n • Vo -  433 • Vm)D2 +125-n-V o-D
K2 = 15,972 A
go3, Ao3, e Ko3 podem ser calculados pelas expressões (3.129), (3.130) e (3.131) respectivamente, 
ou seja:
2-D(433-Vm-D+ 250-n -V o -D -125-n-Vo)IP2 
g° ~ (433 • Vm• D + 250• n • Vo • D -125 • n • Vo)(-4 • VcP2 • D + n • Vo)
go3 = 0,032 Cl'1
. „ Vo • n • Ip2Ao3 = ---------------------------------
2 D ( n - V o - 4 - D - VcP2)
Ao3 = 14,212 A
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Ko3 I p 2
2 • Vac2
Ko3 = 0,032 Q “ 1
No caso em que se deseje realizar estes cálculos para outro ponto de operação, basta definir-se 
a nova razão cíclica, e a partir da característica externa do conversor (Fig. 1.19) obter-se o valor 
normalizado da corrente de saída, I o .
O valor de Io pode ser calculado pela expressão (4.98):
t 3 Vm T Io = ------------Io
8 fs ■ Lp
Para o caso em estudo (característica externa para D=0,4), obtêm-se: Io = 1.95 
Então:
Io = 50 A
(4.98)
Com este valor de corrente e utilizando-se a expressão (4.99) obtém-se o valor da resistência de carga.
V 0  (4.99)R =
^3 Vm =  ^
Io
V8 fs-Lp
Com os valores dos coeficientes obtidos até agora é possível calcular a função de transferência, 
FT. Utilizando a equação (4.83) obtém-se:
293544 • (s + 2436) • (s + 10526)FT =
(s + 1503) ■(s+1498)2 + 47862
(4.100)
O diagrama de Bode da FT, em módulo e fase, é mostrado nas Figuras 4.16 e 4.17, 
respectivamente.
4.8.1.2 SIMULAÇÃO DO CIRCUITO CHAVEADO
O circuito utilizado é apresentado na Fig. 4.15. Será feita, por simulação, uma análise dinâmica 
através de perturbações na razão cíclica de controle, possibilitando o traçado ponto a ponto da 
resposta em freqüência (diagrama de Bode). Utilizando um procedimento análogo ao utilizado no 
capítulo III para o controle do circuito de comando (Figuras 3.28 e 3.29), obtêm-se a tabela 4.1, que 
mostra as freqüências para as quais foram feitas as simulações e os resultados obtidos. Com esses
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dados pode-se traçar o módulo e a fase da função de transferência, FT, em função da freqüência, tal 
como é mostrado nas Figuras 4.16 e 4.17.
HE
J J dtI _Jd8I
í
T3
-II
L6 Lr
T 4
W-|
Vc
J“10l
rc«T
“I
í
\  Vo
Fig. 4 .15 Circuito equivalente chaveado do conversor utilizado na simulação.
Tabela 4.1
freqüência
(kHz)
d = 1% D vo (V) ganho (dB)
Gd = 201og V° 
d
fase
(graus)
0, 1 0,004 0,875 46,8 - 1 0
0 , 2 0,004 0,798 46,0 - 2 0
0.5 0,004 0,649 44,2 -40
1, 0 0,004 0,634 44,0 -72
2 , 0 0,004 0,252 36,0 -105
3,0 0,004 0,113 29,0 -98
5,0 0,004 0.063 24 -92
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As respostas em freqüência, obtidas pela simulação do circuito equivalente do conversor, do 
modelo com as chaves PWM e do modelo representado pela função de transferência, ilustradas nas 
Figuras 4.16 e 4.17, mostraram-se muito aproximadas, confirmando-se a validade do modelo obtido.
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4.9 CONCLUSÃO
Neste capítulo fez-se, inicialmente, um estudo da técnica de modelagem que emprega a chave 
PWM operando no modo contínuo, onde se pode constatar a facilidade de sua implementação em 
conversores chaveados clássicos.
Foi desenvolvido o modelo de pequenos sinais do conversor ponte completa, a partir do 
modelo do conversor Buck. Verificou-se que a metodologia utilizada tornou a obtenção do modelo 
muito mais simples do que seria utilizando-se outros procedimentos. Até mesmo a simples substituição 
das quatro chaves PWM, do conversor ponte completa, por seu modelo de pequenos sinais 
equivalente, dificultaria muito a análise de pequenos sinais e a obtenção da função de transferência.
A partir do modelo obtido foi determinada a função de transferência que descreve o 
comportamento dinâmico do conversor.
As respostas em freqüência, obtidas a partir da simulação do circuito do conversor e a partir do 
modelo representado pela função de transferência, mostraram-se bastante aproximadas, comprovando a 
validade do modelo obtido.
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CAPÍTULO V 
CIRCUITO DE CONTROLE E PROJETO DO CONTROLADOR 
5.1 INTRODUÇÃO
No capítulo anterior apresentou-se o modelo de pequenos sinais do conversor IPÊ, 
possibilitando desta forma a obtenção da função de transferência. O objetivo principal deste capítulo é 
apresentar o procedimento para o projeto e dimensionamento do sistema de controle do conversor a 
partir da função de transferência determinada.
Os sistemas de controle são projetados para melhorar o desempenho dos conversores em: 
precisão, estabilidade e velocidade de resposta. No controle apresentado a regulação da tensão de saída 
é feita por uma malha de tensão (controle por modo tensão).
Neste capitulo são analisados e apresentados os projetos de três controladores clássicos: 
proporcional, proporcional-integral, e proporcional-integral-derivativo, visando a escolha e o projeto 
do controlador do conversor em estudo.
A análise do comportamento do conversor frente a cada um dos controladores projetados é 
feita utilizando os programas VIS SIM e PSPICE.
O controle adotado neste estudo é por modo tensão, implementando uma malha de tensão a 
qual atuará desde carga mínima até plena carga, regulando a tensão de saída do conversor.
5.2 CIRCUITO DA MALHA DE TENSÃO
Para amostrar a tensão de saída utiliza-se um divisor resistivo (R i, R2) Fig. 5.1. Este sinal passa 
por um inversor de ganho unitário. O controlador compara o sinal de amostra da tensão de saída do 
conversor com o valor desejado (Vref), determina o desvio e produz um sinal de controle que reduz o 
desvio a um valor nulo ou muito pequeno. A maneira pela qual o controlador produz o sinal de 
controle é denominada ação de controle. Os controladores podem ser classificados de acordo com a 
ação de controle, assim tem-se:
- controladores proporcionais
- controladores proporcional integral
- controladores proporcional-integral-derivativo
Existem outras configurações, mas as mais utilizadas a nível industrial são as três anteriormente 
mencionadas.
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A Fig. 5.1 mostra o circuito da malha de tensão. Onde Z1 e Z2 junto com o amplificador 
operacional do circuito integrado CI3525 formam o circuito de compensação.
- V o
1 0 0  n F
- ± r  1 0 0  n F  
Fig. 5.1 Circuito da  malha de tensão.
A Fig. 5.2 mostra a tensão de controle e o sinal dente de serra que são comparados para definir 
a razão cíclica de controle.
Fig. 5.2 Sinais dente de serra e tensão de controle.
Onde:
VD - Tensão de pico da onda dente de serra 
Vc - Tensão de controle 
Vcc - Nível CC da onda dente de serra 
A razão cíclica pode ser definida como:
D = Vc
VD
Observando a Fig. 5.2 e com a equação (5.1) tem-se que:
Vref = Vc + Vcc = D • VD + Vcc
Onde:
(5.1)
(5.2)
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Vd=2,1 V (Catalogo do regulador PWM LM3525) 
Vcc=0,7 V
Para razão cíclica de plena carga (D=0,4) tem-se:
Vref=l,54 V 
Da Fig. 5.1 verifica-se que:
V° R1 + R2 (5.3)
Vref R2 
Para Vo=60 V e RI = 6 8  KO
R2 = 1,8 KO
Para R4 = 10 KO e sabendo-se que deseja-se apenas inverter o sinal de amostra da tensão de saída 
(ganho unitário), tem-se:
R4 = R3 + (R1//R2) = 10KQ (5.4)
R3 = 8,2 KQ
R5 = R3/ /R4 = 4,5 KÍ2 (5.5)
5.3 CONTROLADORES DA MALHA DE TENSÃO
Os controladores são projetados a partir da função de transferência obtida com o modelo do 
conversor. A função de transferência da variação da tensão de saída em função da variação da razão 
cíclica FT(s), foi obtida a partir do modelo de pequenos sinais determinado no capitulo IV.
Com as equações (4.83) e (5.1), pode-se obter a função de transferência da variação da tensão 
de controle, que é dada pela equação (5.8).
rT 2 Z7 Z2 Z5 +Z8 + 2  Z9 +Z 7 Z2 Z3 -  Z10 Z6 Z2 Z3 -  2Z 10Z 6Z 2Z 5 -  Z10Z4 +  Z10 Z11 ) Z1 +Z10)
S ( ( ( -Z 6 Z 2 Z 3  —2 Z 6 -Z 2 Z 5 -Z 4 -h Z ll)Z 1 2  —2 Z 1 3 )Z 1 + Z 1 2 )  (5  6 )
FT(s) = í ?  (5.7)
d
G v (s)= ™  = J -F T (s )  (5.8)
vc VD
Para:
Lp = 131,8 uH C5 = C6  = 40 uF Rse = 0 .0 0 1 0  R sel=0.095
fs = 20.000 Hz Vo = 60 V Co= 1000uF n = 4,8
Lr = 38,4uH Lo = 50uH Po=3000 W R o=l,2D
Para uma razão cíclica D=0,4 obtém-se:
111
Gv(s) = 139783- ( s + 10526) (s + 2436)
(s2 + 2996 • s + 2,5 M  O7 ) (S +1503)
Para simplificar os cálculos assume-se que o polo (s +1503) e o zero (s + 2436) cancelam-se.
Então:
Gv(s) = 139783 ( s + 10526)
|s2 + 2996-s + 2,51-IO7 j
(5.9)
A resposta em freqüência do conversor, representado por Gv(s), em malha aberta é mostrada 
na Fig. 5.3.
M
a
g
n
i
t
u
d
e
10 10 
Freqüência, tad/sec 
(b)
Fig. 5.3 Diagrama de Bode do conversor em malha aberta representado por Gv(s): (a) magnitude (b) fase.
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A Fig. 5.4 mostra o diagrama de blocos do controle em malha fechada.
Fig. 5.4 Diagram a de blocos do controle.
Onde:
Vref - Tensão de referência da malha de tensão 
e - sinal de erro 
Vc - Tensão de controle 
Pv - elemento de medida
Onde Pv representa a função de transferência no ramo da realimentação. Para a malha de tensão
o elemento de medida pv é um divisor resistivo, representado por RI e R2 (Fig. 5.1) e dado pela 
equação (5.10).
R2Pv =
R1 + R2 6 8  K + 1,8 K
1,8 K = 25,79-IO“3 (5.10)
Para determinar o ganho do controlador deve-se escolher uma freqüência de cruzamento por
fszero (ganhodB=0), a qual deve ser menor ou igual a metade da freqüência de chaveamento (fc < — ).
A prática tem demonstrado que se tem bons resultados adotando-se fc = — fs (para este caso
4
particular fc = 5 kHz).
Sabendo-se que a função de transferência é dada pela expressão (5.9), tem-se que o ganho do 
controlador para alcançar a fc escolhida, será:
1 1Kv
|Gv(2 -7i-fc)|-Pv 4,8-25,79-10 3
= 8,08 (5.11)
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5.3.1 PROJETO DO CONTROLADOR PROPORCIONAL P
Um controlador proporcional é um amplificador com um ganho ajustável. Para um controlador 
com ação de controle proporcional, a relação entre a saída do controlador, vc(t) e o sinal de erro e(t) 
é:
vc(t) = Kp • e(t) (5.12)
Ou, aplicando transformada de Laplace, tem-se:
C(s) = M  = KP (5.13)
E(s)
Onde Kp é denominado sensibilidade proporcional ou ganho.
A estrutura do controlador proporcional, é mostrada na Fig. 5.5.
R 7
e
O— V / “ Vc
-o
Vref
Fig. 5.5 Controlador Proporcional da m alha de tensão.
Portanto, a função de transferência C(s) deste controlador é:
R7
C(s) = —  = Kp 
R6
(5.14)
O ganho do controlador para fc escolhida (5 kHz), foi determinado na equação (5.11). Então, o ganho 
do controlador é:
Kp = Kv = 8,08 (5.15)
Assim, para R7 = 8,2 KQ tem-se:
R6  = 1 KQ
O diagrama de Bode obtido da função de transferência em laço aberto (FTLA), mostrado na 
Fig. 5.6, representa a resposta em freqüência do conversor associado ao compensador (P) da malha de 
tensão. A FTLA é dada pela equação (5.16):
FTLA(s) = Fp(s) = pv • C(s) • Gv(s) (5.16)
Substituindo valores obtém-se:
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Fp(s) = 29128—----- (S + 1Q526)------
s2 +2996-s + 2,51-107
(5.17)
Fig. 5 .6 D iagram a de Bode em magnitude e fa se  do conversor, associado ao com pensador P  da m alha de tensão.
5.3.2 PROJETO DO CONTROLADOR PROPORCIONAL INTEGRAL PI
O controlador Proporcional-integral além do ganho proporcional, acrescenta um integrador que 
tem por objetivo garantir erro estático nulo. A ação de controle de um controlador proporcional- 
integral é definida pela seguinte equação [2 0 ]:
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vc(t) = Kp • e(t) + —  í  e(t) • dt 
Ti Jo
Ou a função de transferência do controlador é:
C(s) = VC(S) Kp- 1 +
1
(5.18)
(5.19)
E(s) A V Ti-
Onde Kp representa a sensibilidade proporcional ou ganho e Ti representa o tempo integral. 
Tanto Kp como Ti são ajustáveis. O tempo integral ajusta a ação de controle integral, enquanto uma 
mudança no valor de Kp afeta tanto a parte proporcional como a parte integral da ação de controle.
Pode-se escrever a função de transferência deste controlador na forma fatorada, como mostra a 
equação (5.20).
Onde,
C(s) = K pi(s + Wzpi)
s
Kpi - ganho necessário para obter a fc desejada.
W zpi - freqüência do zero do controlador
O circuito do controlador proporcional integral está mostrado na Fig. 5.7.
C
(5.20)
R7 
—AAA-
e R6
o— w
Vref
Vc
-o
Fig. 5 .7  Controlador P I  da malha de tensão.
A função de transferência do controlador em função dos parâmetros pode ser obtida a partir da
Fig. 5.7.
C(s) =
s + -
R7 y R7 C 
R 6  s
Assim
-rr ■ R7 Kpi = —
R6
Wzpi =
1
R 7 C
(5.21)
(5.22)
(5.23)
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Da equação 5.11 verifica-se que, para que se tenha uma fc=5 kHz, o ganho do controlador PI é 
dado por:
Kpi = Kv = 8,08
Assumindo R7 = 8,2 KQ obtêm-se de (5.22)
R6  = 1 KQ
O zero do controlador é posicionado na freqüência do polo complexo. Então da expressão (5.9)
tem-se:
Wzpi = — -—  = 5010 (rad / sec) (5.24)
R7 • C
Com R7 = 8,2 KQ o valor do capacitor e:
C = 24 nF
A função de transferência em laço aberto do conversor associado ao compensador (PI) pode ser 
calculada a partir da expressão (5.25).
FTLA = Fpi(s) = Pv ■ C(s) ■ Gv(s) (5.25)
Substituindo valores obtêm-se:
^ . 29128 (s + 10520)-(s + 5010) .
Fpi = ---------- \ -----------— ---------- ’T  (5.26)
s [s2 +2996-S + 2.51-107]
A resposta em freqüência do conversor associado ao compensador (PI), obtido a partir da equação 
(5.26), é mostrada na Fig. 5.8.
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Fig. 5 .8 D iagram a de Bode do conversor associado ao com pensador P I da malha de tensão.
5.3.3 PROJETO DO CONTROLADOR PROPORCIONAL-INTEGRAL-DERIVATIVO PID
O controlador proporcional-integral-derivativo, é a combinação das ações dos controladores 
proporcional, derivativo e integral. Esta ação combinada possui as vantagens de cada uma das três 
ações de controle individual. A equação de um controlador com esta ação combinada é dada por [20]:
vc(t) = Kp • e(t) + Kp • Td ^  + S  £ e(t). d(t) (5 .2 7 )
ou a função de transferência é:
Vcís') (  1 ^
C(s) = — —  = Kp- 1 + Td-sH— —- (5.28)
E(s) v Ti • s
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Onde Kp representa a sensibilidade proporcional, Td representa o tempo derivativo e Ti 
representa o tempo integral, que ajusta a ação do controle integral.
No entanto, sabe-se que não é possível implementar um circuito com uma função de 
transferência que possua o grau do numerador superior ao denominador. Assim, a função de 
transferência do controlador PID, acrescentando um pólo na função mostrada na equação (5.28), pode 
ser escrita como é mostrada na equação (5.29).
Onde,
C(s) = Kpid(S+- y zl^ d ) ( s + Wz2-PjJ) 
s • (s + Wppid)
Kpid - Ganho necessário para obter a fc desejada 
Wzlpid e Wz2pid - Freqüências dos zeros do controlador 
Wppid - freqüência do pólo
A estrutura do controlador proporcional-integral-derivativo é mostrada na Fig. 5.9.
(5 29)
Fig. 5.9 Controlador PID da malha de tensão.
A função de transferência deste controlador em função dos parâmetros pode ser obtida a partir 
da Fig. 5.9. Na forma fatorada é dada pela equação (5.30):
C(s)
R8
s+ ■
1
s + ■
1
R8 -C2A  R 7 C l
R6
s- L  (R6  + R 7 )]
|_ R 6 R 7 C l j
(5.30)
Assim, comparando-se as equações (5.29) e (5.30 ) tem-se:
R8Kpid
R6
Wzlpid =
R 8 C 2
(5 31) 
(5.32)
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Wz2pid = -----—  (5.33)
R 7  • C j
R 6  + R7Wppid = --------------- (5.34)
R6  R7- Cx v 7
Da equação (5.11) verifica-se que, para que se tenha uma fc=5 kHz, o ganho do controlador 
PID é dado por:
Kpid = Kv = 8,08 (5.35)
Assim, para R8 = 39 K íl tem-se:
R 6  = 4827Q
A melhor posição para o pólo e os zeros do controlador seria atuando de forma a cancelar 
pólos e zeros do conversor. Assim, pode-se alocar os zeros e o pólo do controlador em freqüências 
iguais (ou próximas) das freqüências dos pólos e do zero do conversor, respectivamente.
Com as freqüências do zero e dos pólos do conversor dada pela equação (5.6) obtém-se:
Wzlpid = Wz2pid = 5010 rad / s (freqüência natural do polo Gv(s))
Wppid = 10526 rad / s
De (5.32), como R8 = 39 K íl o valor do capacitor C2 encontrado é:
C2 = 5,12 nF
Sabendo que R6  = 4827 Í2 com as equações (5.33) e (5.34) pode-se obter:
R7 = 5315 O 
C1 = 38nF
A função de transferência em laço aberto do conversor associado ao compensador (PID) pode 
ser calculada a partir da expressão (5.36).
FTLA = Fpid(s) = pv • C(s) • Gv(s) (5.36)
Substituindo valores obtêm-se:
29128 (s + 5010)2Fpid(s) =
s [(s2 +2996- s + 2,5 M O 7
A resposta em freqüência do conversor associado ao compensador (PID), obtido a partir da equação 
(5.37), é mostrada na Fig. 5.10.
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5.4 SIMULAÇÃO EM MALHA FECHADA UTILIZANDO AS FUNÇÕES DE 
TRANSFERÊNCIA DO CONVERSOR
O desempenho do conversor em malha fechada associado a cada um dos controladores 
projetados (P, PI, PID) foi verificado através de simulações com o programa VISSIM. Este programa 
permite, entre outras coisas, que se obtenha a resposta no tempo de um sistema planta-controlador a 
partir de suas funções de transferência. O conversor é representado por sua função de transferência 
Gv(s), enquanto a função de transferência do controlador é representado por C(s). Aplicando-se um 
degrau unitário à entrada verificou-se o comportamento da resposta do sistema em malha fechada. A 
Fig. 5.11 mostra o diagrama de blocos simulado.
Fig. 5.11 Diagrama de blocos utilizado para as simulações.
Os resultados das simulações são mostrados nas Figuras (5.12) (5.13) e (5.14).
Tempo (sec)
Fig. 5.12 Resposta ao degrau do conversor associado ao controlador P.
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Tempo (sec)
Fig. 5.13 R esposta ao degrau conversor associado ao controlador PI.
Tempo (sec)
Fig. 5 .14 R esposta ao degrau do conversor associado ao controlador PID.
Das Figuras pode-se observar que o tempo de resposta nos três casos é muito pequeno, em 
torno de 500 us, mas, no controlador P, observa-se a presença de um erro não nulo na tensão de saída. 
Por apresentar esta desvantagem o controlador P, para a malha de tensão, deve ser utilizado somente 
em casos onde o erro produzido na saída não seja relevante.
Com o controlador PI verifica-se a presença de um pequeno sobressinal, mas, em compensação, 
o erro estático é nulo graças à presença do integrador, pólo na origem, o qual origina um elevado 
ganho CC.
Com o controlador PID o sobressinal que se tem é menor que o obtido com o controlador PI e 
o erro estático neste caso também é nulo.
Como o tempo de resposta dos controladores PI e PID são aproximadamente iguais. Além de 
que as diferenças entre as sobressinais não são muito significativas pode-se recomendar o controlador
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PI para a malha de tensão, por apresentar uma estrutura mais simples que a estrutura de um 
controlador PHD.
Na Fig. 5.15 mostra-se a resposta do sistema ante uma perturbação, representada neste caso 
por uma perturbação de 1% do degrau unitário aplicado à entrada. O controlador utilizado nesta 
simulação para a malha de tensão é o controlador PI.
Tempo (sec)
Fig. 5.15 Formas de onda da tensão de retroalimentação e do erro ante uma perturbação de 1% do degrau unitário.
5.5 SIMULAÇÕES COM O PROGRAMA PSPICE
As simulações com o programa PSPICE tem como objetivo verificar o comportamento da 
malha de controle, implementada através de circuitos amplificadores atuando em conjunto com o 
circuito de potência do conversor IPÊ.
É importante assinalar que nas simulações, os diodos e chaves, bem como os amplificadores 
utilizados na malha de controle são considerados ideais.
Como forma de analisar a atuação do controlador, foram impostas condições iniciais diferentes 
à tensão de saída do conversor. Assim a malha de controle deverá atuar no sentido de eliminar essa 
diferença.
Essa simulação tem o mesmo efeito da aplicação de um degrau na referência, cõmo foi feito 
com o programa VISSIM, pois parte-se o sistema com um valor de tensão na saída diferente do 
nominal. Nas Figuras 5.16, 5.17 e 5.18 são mostradas as tensões de controle para os diferentes 
controladores P, PI, e PID simulados.
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Fig. 5 .16 Resposta ao degrau do conversor associado ao controlador P.
Vc
I
Fig. 5.18 Resposta ao degrau do conversor associado ao controlador PID.
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Como pode-se observar das Figuras 5.16, 5.17, e 5.18 o tempo de atuação do controle é 
similar nos três casos, sendo este aproximadamente de 600 us. Pode-se constatar também que as 
formas de onda obtidas com o programa de simulação PSPICE, são muito próximas das obtidas 
através da simulação com as funções de transferência do sistema utilizando o programa VIS SIM.
Na Fig. 5.19 mostra-se o comportamento da tensão e da corrente de carga, quando o conversor 
está associado ao controlador PI e a carga é variada de 100% para 50%. Observando a Figura verifica- 
se que o tempo de resposta é muito pequeno (aproximadamente 500 us), e praticamente não apresenta 
sobressinal. Na Fig. 5.20 mostra-se um detalhe da tensão de saída no transitório da carga.
Fig. 5 .20 D etalhe da tensão de saída no transitório da carga.
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Na Fig. 5.21 é mostrada a variação da tensão de controle quando o conversor é submetido a 
uma redução de carga de 100% para 50%. Através das Figuras 5.19 e 5.21, pode-se verificar o bom 
desempenho do compensador.
Na Figura 5.22 apresenta-se a forma de onda da tensão de saída ao aplicar uma variação de 1% 
da tensão de referência (aumento de 1% em 2 ms e volta à condição normal em 3 ms). Esta pequena 
variação comporta-se como uma pequena perturbação na razão cíclica. Na Fig. 5.23 apresenta-se a 
forma de onda da tensão de controle. Como pode-se observar o conversor apresenta um bom 
desempenho ante uma pequena perturbação, respondendo rapidamente e sem apresentar oscilações.
Vo
5W _|----------------------(----------------------1----------------------1---------------------- ,----------------------1----
1.6n  Z.On Z.4n Z.Bn 3 .Zn 3 .6n
Tempo
Fig. 5 .22 Tensão de saída pa ra  uma variação da tensão de referência em 1%.
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Fig. 5.23 D etalhe da tensão de controle pa ra  uma variação de 1% da tensão de referência.
5.6 CONCLUSÕES
O circuito de controle adotado consiste de uma malha de tensão, responsável pela regulação da 
tensão de saída do conversor.
Neste capítulo foram apresentados o projeto e o procedimento de projeto de três controladores 
(P, PI, e PID), com o objetivo de sistematizar a escolha e o projeto do controlador, concluindo-se, 
pelas simulações realizadas, que um controlador PI pode-se considerar como uma boa escolha para o 
conversor estudado.
O desempenho do conversor, associado aos controladores projetados, foi verificado por 
simulação, utilizando as funções de transferência obtidas com o modelo do conversor e as funções de 
transferência dos controladores.
O compensador desenvolvido possui um bom comportamento frente à variações de carga, 
apresentando-se estável e com resposta relativamente rápida.
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CAPÍTULO VI 
OTIMIZAÇÃO DO CONVERSOR IPÊ
6.1 INTRODUÇÃO
Conversores com IGBTs, utilizando técnicas de comutação suave ZVS/ZCS podem operar 
com freqüências tão elevadas como 200 kHz, com rendimento de 90% [22],
Agora que estas altas freqüências podem ser utilizadas, surge a interrogção de qual é a 
freqüência ótima que permite minimizar o tamanho e/ou peso do conversor? Pode-se dizer que existe 
um conflito entre os componentes reativos e o dissipador, uma vez que o tamanho dos componentes 
reativos diminuem com o incremento da freqüência, mas o tamanho do dissipador aumenta devido ao 
incremento das perdas de comutação.
Se o componente reativo e o dissipador fossem comparáveis em tamanho ter-se-ia uma 
freqüência ótima, onde o volume total seria o mínimo [23], Naturalmente esta freqüência ótima varia 
grandemente com o nível de potência, dispositivos de comutação e tipo de esfriamento. Por tanto o 
estudo não pode ser exaustivo, mais é possível determinar a freqüência ótima para um determinado 
número de especificações.
Além disso deve-se considerar que no caso de haver pessoas trabalhando perto do conversor, é 
conveniente que o mesmo opere a uma freqüência maior ou igual a 2 0  kHz, para evitar ruído audível.
6.2 ESTRATÉGIA DE TRABALHO
Primeiramente serão calculadas as perdas dos elementos ativos (diodos, chaves) visando 
determinar o volume do dissipador. Logo determina-se a relação volume vs. freqüência dos 
componentes passivos (capacitores, indutores, transformadores).
6.2.1 PERDAS NOS DIODOS RETIFICADORES DE ENTRADA
Na Fig. 6 .1 apresenta-se a evolução da tensão e corrente num diodo.
Fig. 6.1 Recuperação de um diodo.
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Um diodo apresenta perdas por condução e comutação:
P = Pcond + Pcom 
Pcond = r • I2f + VF • Imed
As perdas de comutação podem ser calculadas pela seguinte equação: [9]
Pcom = 0,5 • Vrm  • Irjvi • tb • f  
Pelo fato de utilizar diodos rápidos, as perdas de comutação são ignoradas. 
A partir da expressão (6.2), para r = 0 (resistência de condução) tem-se:
Pcond=Vp.Imed
Onde Vp « 1
(6.2)
(6.3)
(6.1)
(6.4)
6.2.1.1 CALCULO DA CORRENTE MEDIA NOS DIODOS RETIFICADORES DE 
ENTRADA
Esta corrente pode ser calculada pela expressão (6.5).
»Tred/2
1(0)-de
o
(6.5)
Onde 1(0) pode ser calculada pela expressão (1.2). Resolvendo para o caso mais crítico, ou seja 
quando D=0.5, tem-se:
Imed,j =
Vm
16-7t-Lp-fs
sin(0 ) +
sin2 (0 )
Vq iJ i Vm-sin(0)
Vm n- Vo
d0 (6 .6)
Da equação (1.15) tem-se:
3-Vm Lp = ---------- Ipl
8 -fs-Po
Onde o valor da corrente de pico de entrada para D=0.5 pode ser calculado pela expressão (6 .8 ).
(6.7)
Ipl =
Tí
sin(0 ) + sin(0 ) 1
l Vm - sin(0) . 2
n-Vo
-0 ,5 sin(0 )d0 (6.8)
Substituindo (6.7) em (6 .6 ) tem-se:
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Imed(j 1
Jo
8 Po 1
f
w
sin(0 ) + sin2(0)
n Y 0 |[l Vm' sin(0)
de (6.9)
V m A  n-Vo
Da equação anterior pode-se observar que a corrente média não depende da freqüência de 
chaveamento, fs.
Na Fig. 6.2 mostra-se a curva da corrente média nos diodos retificadores de entrada em função 
da relação de transformação do transformador de saída. Para Vm=180 V, Po=3000 W e Vo=60 V.
3.5
[AmpJ
3.45
Imed,
3.4
3.35
3.3
k
/
10 12 14 1«
Fig. 6.2 Corrente m édia nos diodos retificadores de entrada em função de n.
Como pode-se observar da Fig. 6.2, na medida em que a relação de transformação diminui, a 
corrente média nos diodos também diminui. Isto é devido ao fato de que o indutor de entrada Lp 
aumenta na medida que a relação de transformação, n, diminui, tal como pode ser observado na Fig. 
6.3.
Observa-se também a partir da equação (6.9) que o valor mínimo da relação de transformação 
deve ser maior que 3. listo deve-se ao fato de que para valores menores ou iguais a 3, o conversor 
deixaria de operar em condução descontínua e passaria à forma contínua, a qual é uma situação 
indesejável neste caso.
A partir das expressões (6.7) obtém-se as curvas do indutor de potência em função da relação 
de transformação para diferentes freqüências de chaveamento mostradas na Fig. 6.3.
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10 12 14 16
Fig. 6.3 Indutor de entrada em função de n, pa ra  diferentes freqü ên cias de chaveamento.
Observa-se que a corrente média mínima nos diodos retificadores de entrada se consegue para a 
relação de transformação mínima que pode operar o conversor, mas a indutância do indutor principal é 
máxima (Fig. 6.3).
6.2.1.2 PERDAS NOS DIODOS RETTFICADORES DE SAÍDA
As perdas de condução nos diodos retificadores de saída podem ser calculadas pela seguinte 
expressão:
Pconds = Vf • Imds (6 .10)
Onde:
Imds =
Substituindo (6.7) em (6 .11) obtém-se:
Imds =
3 • Vm • Ipl 
16 - Lp - Vo - fs
Po 
2 -Vo
(6.11)
(6.12)
Como era de esperar para uma potência de saída constante, a corrente média nos diodos de 
saída é um valor constante que não depende da freqüência de chaveamento, fs, nem da relação de 
transformação, n.
6.2.2 PERDAS NAS CHAVES
A maioria dos IGBTs disponíveis no mercado, são construídos para aplicações sem comutação 
suave, e poucos dados são disponíveis na literatura sobre o funcionamento do dispositivo sob esta
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condição, como os circuitos com comutação suave tipicamente operam com altas freqüências, a 
energia armazenada nas indutâncias e capacitâncias intrínsecas, contribuem no aumento das perdas.
As perdas nas chaves podem ser divididas em dois grupos: perdas de condução e perdas de 
comutação.
6.2.2.1 PERDAS DE CONDUÇÃO
Uma curva típica Vce/Ice (tensão/corrente) fornecida pelo fabricante é mostrada na Fig. 6.4. 
Esta característica pode ser representada por uma aproximação linear (linha tracejada), a qual pode ser 
calculada pela expressão (6.13)
Vce = Imeds Req + VCEO ( 6  13)
Sendo,
Req = VcEN ~ VcEO (6.14)
ICN
Onde,
V c e  = tensão coletor - emissor do IGBT
V c e o  = Tensão limiar do IGBT
IckP  Razão de Ic
Ic= corrente de coletor
Imeds = Corrente média na chave
Fig. 6.4 Característica de tensão e corrente no IGBT e no diodo.
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Deve-se ter cuidado que os dados sejam tomados para Tj > 100°C (temperatura de junção), o 
qual permite obter um erro muito menor que aquele obtido para 25°C. O valor de tensão limiar V ceo  
depende do tipo de IGBT usado; um valor típico para um IGBT de 1200 V é de 1 Volt. (a 125°C).
A característica de condução do diodo apresenta um comportamento exponencial, mas no 
intervalo de trabalho, pode-se simplificar esta característica aproximando-a a uma reta com origem em 
Vfo (Fig. 6.4); esta tensão limiar pode ter um valor típico de 0,7 Volt.
VF = VfN ~ Vf° Ic+V fo (6.15)
iCN
As perdas de condução podem ser calculadas como a soma das perdas na chave, mais as perdas 
no diodo.
As perdas de condução na chave podem ser calculadas pela equação (6.16).
As perdas no diodo podem ser calculadas pela equação (6.17).
Pcon^ = — ^Q -(Im edd ) 2 + Vpolmedd (6.17)
rCN
6.2.2.1.1 CÁLCULO DA CORRENTE MÉDIA NA CHAVE E NO DIODO EM 
ANTIPARALELO
A corrente que circula pela chave é igual à corrente no primário do transformador principal, 
mais a corrente de saída refletida no primário do transformador de saída ou seja:
Calcula-se Imeds para o caso mais crítico, ou seja quando o conversor opera com razão cíclica 
máxima (D=0,5). A partir do circuito de potência mostrado na Fig. 1.1, onde para maior facilidade no 
cálculo, será ignorado o filtro de entrada, a corrente no primário do transformador principal é:
Pcons = V CEN ~  V CEO
!cn
(Imeds ) 2 +VCE0 Imeds (6.16)
Imeds = IL4 + IL6 (6.18)
(6.19)
2
Sendo,
IL5med = ILlmed + IL2med + IL3med (6 .20)
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As formas de ondas das correntes instantâneas mais a corrente EL6  no intervalo de condução da 
chave são mostradas na Fig. 6 .5.a. Na Fig, 6.5b mostra-se a somatória das correntes IL4+IL6, onde a 
corrente negativa mostrada no intervalo (0 -tl) representa a corrente que circula pelo diodo em 
antiparalelo. A corrente que circula no intervalo (tl-Ts/2) representa a corrente na chave. A Fig. 6.5c 
mostra a forma de onda da corrente na chave para um período da rede.
20ns 25ms 30ms 35ns
(C)
Fig. 6.5 Form as de ondas a) IL1, IL2, IL3 e IL6 no intervalo de condução da chave e o diodo antiparalelo b)detalhe  
da corrente no período  de chaveamento c) corrente na chave para  um período  da rede.
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O valor de tl  e t2 mostrado na Fig. 6.5a e 6.5b respectivamente pode ser calculado pelas 
expressões (6 .2 1 ) e (6 .2 2 ).
1 3 1
(sin(0 4- 1.047)) -  °
tl*
2 -fs 4-fs-n
(sin(0) -  sin(0 -h 1.047)) +- (n - ^ -  +• sin(0 + 2.0944)
\ Vm I (6 .21)
t2 .
sin(0 -t- 1.047)
2-fs-ín -^- -  sin(0-h 1.047) 
Vm i (6.22)
Onde,
Io-
Vm
Vo
"n
2
n
0
sin(0 )
+ (sin(0 )> -  0.5
•sin(0 ) d0
(6.23)
Da equação (6.22) nota-se que para que o conversor opere em condução descontínua (sendo
Vosin(0 + 1.047) = 1), o valor máximo de t2 deve ser igual a Ts/2. Isto é possível se a relação n ------ > 1
Vm
o que implica que n > 3 .
A corrente média do indutor LI no intervalo (O-Ts/2) pode ser calculada pela expressão (6.24).
r Ts 
2
ILlmecfeB
1
Ts
Vmsin(0)
Lp
t d
0 (6.24)
A corrente média do indutor L2 pode ser calculada pela expressão (6.25). 
f t2
IL2me(fc-
1
Ts
-Vm sin(0+ 1.047)-t-n-Vo 1
•tn---------- •(-V m sin(0-t- 1.047)) d
Lp 2 -fs-Lp
0 (6.25)
A corrente média do indutor L3 pode ser calculada pela expressão (6.26).
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IL3med=— • 
Ts
I* Ts 
2
Vmsin(0 +• 2.0944) 
Lp
•tdt
(6.26)
Para um período da rede a corrente média no secundário do transformador principal é:
n
IL5med = — I [iLlmed + IL2med + IL3med]d0 
Jo%
(6.27)
A corrente no primário do transformador de saída pode ser calculada pela expressão (6.28).
3-Vm-IoIL6med (6.28)
1 6 - L p f s n
Então a corrente média no diodo em antiparalelo (no intervalo 0-tl) pode ser calculada pela 
expressão (6.29).
, ,  IL5med 3 • Vm • Io Imedd = ----------- (-■
2  1 6 - L p f s n  
Substituindo-se as expressões tem-se:
Imedd Imedd 1 
Lp
Onde, avaliando no intervalo de 0°-60° (Fig. 6.5c) tem-se:
(6.29)
(6.30)
Imedd 1= fs
r
2 V
+ -fs
2
fs
'tl
rtl
0
■tl
Vmsin(0)-t dt
/
Vmsin(0 +-1.047) + n -Vol-tn------- ■(-Vmsin(0 +  1.047)) dt
'  2-fs
Vmsin(0 -t- 2.094^ t dt
3-Vm-
+ -
rn
i sin(0)
n 2
+ (sin(0))-
■ 0 -
f1 V m sin(0)\ 2 
I Vo-n J
8-V on
- -  0.5
■sin(0) d0
(tl)
d0
(6.31)
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Substituindo as equações (6.7) e (6 .8 ) obtém-se:
Imedd"
Imeddl
3-Vm
8 -Po-fs
|*7l
2
n
9}0
sin(0 )
h- (sin(0 ))
j _ Vm sin( 6 ) , ^ 
V on
-  0.5 sin(9) d9
(6.32)
Pode-se facilmente verificar-se substituindo a expressão Imeddl na equação (6.32) que a 
corrente média no diodo em antiparalelo não depende da freqüência de chaveamento, fs.
A curva da corrente média em função da relação de transformação, n, é mostrada na Fig. 6 .6 , 
pode-se observar que o valor mínimo da corrente média ocorre para uma relação de transformação 
n=5.
Fig. 6 .6  Corrente m édia no diodo em antiparalelo em função de n
A corrente média na chave (no intervalo tl-Ts/2) pode ser calculado pela expressão (6.33).
, IL5med 3 Vm IoImed. = ----------- 1-----------------
2  16-Lp-fs-n
Ou,
Im edc Imedls
Lp
(6.33)
(6.34)
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Onde,
Imedsl«
fs-
+ fs-
■ 1
2 fs
tl
t2
V m s in (0 ) t  dt
(- Vmsin(0 -)- 1.047) +- n-V o)t h--------(-Vm sin(0 ■+- 1.047)) dt
2-fs
+ fs-
tl
r ï
2-fs
tl
Vmsin(0 +- 2.094^-t dt
d0
3-VnÎ-
sin(0)
+ (sin(0))-
V an
- 0 .5
sin(0) I
+ - Vo
8 n
Ts
■tl
(6.35)
Substituindo (6.35), (6.7) e (6 .8 ) em (6.34). pode-se obter a curva da corrente média na chave 
em função da ralação de transformação, n, mostrada na Fig. 6.7.
10 12 14 1«
Fig. 6.7 Corrente média na chave em função da relação de transformação, n.
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Na Fig. 6.7 pode-se observar a semelhança entre os valores calculados e os valores obtidos por 
simulação, validando as equações até agora obtidas. Outro detalhe a ser observado é que para relações 
de transformação elevadas, a corrente média na chave tende a ser constante, mas deve-se lembrar que 
uma relação de transformação elevada implicaria uma tensão elevada aplicada na chave.
6.2.2.1.2 CALCULO DA CORRENTE EFICAZ NA CHAVE
O valor eficaz da corrente na chave pode ser calculado pela expressão (6.36)
Ief»
rt2
ti
'ELI +- IL2 -t- IL3 Y , 1-------------------+- IL6 dt + —
1 2  / ts
rts
2
t2
'IL1 +■ IL2
+• IL6  dt
(6.36)
Onde,
ELI»
IL2-
IL3»
Vmsin(0)
Lp
-Vmsin ( 8  -t- 1.047) + n-Vo 1
---------- ------------- -------— -t-t----------(-Vmsin(0 +• 1.047))
Lp
Vmsin(0 -I- 2.0944) 
Lp
2 -fs-Lp
(6.37)
(6.38)
(6.39)
3-Vní
ILfe-
mK
2 sin(0 )
% 2
+ (sin(9))
m0 -
Vmsin ( 6 ) 2
-0 .5
V on
8 fsV o n
sin(0 ) d0
(6.40)
A curva da corrente eficaz na chave em função da ralação de transformação, n, é mostrada na
Fig. 6 .8 .
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Fig. 6.8 Corrente eficaz na chave em função da relação de transformação, n.
Pode-se dizer que tanto a corrente média como o valor eficaz da corrente na chave, só 
dependem da relação de transformação do transformador de saída, aumentando em ambos casos na 
medida que n aumenta.
6.2.2.1 PERDAS DE COMUTAÇÃO
As principais perdas de comutação no conversor IPÊ utilizando IGBTs são as perdas no 
bloqueio, devido principalmente à corrente de cauda no bloqueio. As perdas na entrada em condução 
podem ser consideradas como nulas.
6.2.2.2.1 PERDAS NO BLOQUEIO
Da Fig. 6.9 pode-se observar que a corrente no bloqueio desce com uma inclinação muito forte; 
sem dúvida, quando a corrente atinge um certo limite, esta decresce logaritmicamente (corrente de 
cauda). Esta corrente de cauda diminui quando é colocado um capacitor em paralelo com a chave, 
reduzindo o stress de tensão durante o bloqueio.
As perdas de bloqueio se incrementam fortemente com a temperatura e com a corrente de 
bloqueio no transistor, e existe também um significante incremento das perdas de bloqueio com o 
incremento da resistência de porta.
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tempo, t
Fig. 6.9 Tensão e corrente no IG BT no bloqueio.
Outra interessante propriedade dos IGBTs no bloqueio é que a corrente da cauda ocorre sob 
condições de dv/dt baixas, particularmente em altas temperaturas. E claro que os IGBTs comportam-se 
significativamente diferentes sob condições de comutação suave, ZVS, com respeito às condições 
convencionais de comutação dura, sendo que as perdas no bloqueio diminuem na medida que o 
capacitor aumenta, tal como pode ser observado na Fig. 6 .10.
Comutação dura
Fig. 6 .10 P erdas no bloqueio para  diferentes valores de corrente de bloqueio .
Pode-se observar da Fig. 6.10 que a perda de energia incrementa-se proporcionalmente com o 
incremento da corrente de bloqueio e decresce hiperbolicamente com o incremento da capacitância
142
[24][26]. Portanto as perdas no bloqueio podem ser calculadas aproximadamente pela equação (6.41). 
Uma equação similar é utilizada na referência [26],
E o f f= Wi l ± Bt T H ç
1 + 0,03-10 • C
Onde W e Bt podem ser calculados como: 
para T = 0 °C e Ic = Ic^
Eoífn
(6.41)
W
lei
(6.42)
Onde, o valor de Eoff0 é a perda de energia para T = 0 °C fornecido pelo fabricante (Fig. 6.11) 
Para T = T l , obtém-se da Fig. 6.11o valor de Eoffj.
Então:
Bn 1 Eoffi - 1
T] V. EofF0 j
Para evitar um erro muito grande, para cada Ic deve-se calcular um novo W e Bt.
Fig. 6.11 Perdas de energia no bloqueio Vs. temperatura.
(6.43)
A corrente de bloqueio Ic da expressão (6.41) é a corrente de pico, a qual pode ser calculada pela 
expressão (6.44).
ELI + JJL2 + IL3 Ic = ------------------- + IL6 (6.44)
ELI, IL2, IL3 e IL6  foram definidas nas expressões (6.37-6.40)
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. . . .  Ts 1 no instante de bloqueio t = —
Então:
Ic» 1
2-fs-Lp
2 2-fs
Vm sin(0) -t- ( - Vmsin(0 1.047) n-Vo) -  (1)-Vm sin(0 +-1.047) -)- ( Vmsin(0 -+- 2.0944))
2
'n
sin (0)3Vm-
+ (sin(0))- 1
n-Vo
0.5
sin(0) d0
4-Vo-n (6.45)
Substituindo (6.7) e (6 .8 ) em (6.45) obtém-se a curva da corrente de bloqueio em função da 
relação de transformação, mostrada na Fig. 6.12. para Vm=180 V, Vo=60 V e  0 = 90°
n
Fig. 6.12 Corrente de bloqueio em função de n.
Finalmente as perdas totais na chave podem ser calculadas pela expressão (6.46).
Ps = Pcons + Pconj + EofF * fs (6.46)
Na Fig. 6.13 mostra-se as perdas na chave em função da freqüência de chaveamento para 
diferentes valores de capacitância (assumindo n=4,8). Onde o ponto de corte com o eixo das ordenadas 
(fs=0 ) indica as perdas de condução da chave e do diodo em antiparalelo.
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Fig. 6.13 P erdas na chave em função da freqüência, p a ra  diferentes valores de C.
6.3 CALCULO DO VOLUME DO TRANSFORMADOR PRINCIPAL
Onde:
O transformador será dimensionado pela expressão a seguir:
t A VH2 • EL5ef • Dmax• 104 rAe • Aw = -------------------------------[cm 1
2 • Kp • Kw • J • B • fs
IL5ef corrente eficaz no secundário
Ae = área efetiva da perna central do núcleo [cm^]
Aw = área da janela do núcleo [cm^]
Kw = fator de enrolamento
Kp = fator de utilização do primário
B = máxima densidade de fluxo magnético [T]
fs = freqüência de chaveamento
Dmax= razão cíclica máxima = 0,5
J = máxima densidade de corrente [A/cm^]
VH2 = tensão no secundário do transformador principal
( 6.47 )
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Na Fig. 6.14 mostra-se as formas de onda das correntes instantâneas nos indutores principais e 
no secundário do transformador principal, para um período de chaveamento. A partir destas formas de 
onda pode-se calcular o valor da corrente eficaz no secundário, mediante a expressão (6.48)
Fig. 6 .14 Correntes instantâneas nos indutores prin cipais e no secundário do transformador principal.
IL5e£s 1
Ts
r t2
(ELls(t) h- IL2s(t) + EL3s(t) ) 2 dt + —
Ts
‘ts
2
t2
(IL ls(t) -t- IL3s(t)) dt
+ - 1
Ts
1+ —  
Ts
Onde: 
t3*
rt3
ts
2
‘Ts 
J t4
-nVo
(IL ld(t) + IL2d(t) +■ IL3d(t» *
/•
1
H-----
Ts
t4
t3
(IL2d(t) +■ EL3d(t)) *
(EL2 d(t)) dt
(6.48)
2 fs (Vmsin(0) - n-Vo) (6.49)
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t4«
ILls(t)«
EL2s(t)*
IL3s(t)i
-n-Vo
2fs-(Vm-sin(0 + 2.0944) -  n-Vo) 
Vmsin(0 )
Lp
-Vmsin(9 4- 1.047) + n-Vo 1 
----------------------------------- tn------------( - Vm-sm(0-t- 1.047))
Lp
Vm sin(0 -I- 2.0944) 
Lp
2 -fs-Lp
Vm-sin(0) -  n-Vo Vo 
ILld(t)™---------— ---------- t-t-n-
Lp 2 -fs-Lp
/ Vmsin(0 + 1.047) -  n-Vo \ 1 
EL2d(t)" ---------------------- ----------- 1 + ----------(Vmsin(0 + 1.047))
Lp 2 -fs-Lp
.  ^ Vmsin(0 +- 2.0944) -  n-Vo Vo 
IL 3d(t)----------------------------------- t + n-
Lp 2-fs-Lp
As equações anteriores são válidas para razão cíclica máxima, D = 0,5 e n > 3. 
VH2 pode ser calculado pela expressão (6.57)
V H 2  =  ^ o
(6.50)
(6.51)
(6.52)
(6.53)
(6.54)
(6.55)
(6.56)
(6.57)
Na Fig. 6.15 mostra-se a variação do produto das áreas Ae*Aw em função da freqüência de
chaveamento fs, assumindo J = 450 , B = 0,3 Tesla e n=4,8. Sabe-se que acima dos 50 kHz
cm
o incremento das perdas no núcleo impõe de uma redução da densidade de fluxo, então assume-se que 
B varia linearmente de 0,3 T em 50 kHz até 0,12 T em 100 kHz. As linhas tracejadas indicam o valor 
comercial dos núcleos de ferrite tipo E (tabela 6 .1).
147
fs [Hz]
Fig. 6.15 Curva de Ae*Aw do transformador em função de fs .
Observa-se da Fig. 6.15 que o produto Ae*Aw, varia exponencialmente com a freqüência, 
apresentando valores muito elevados na medida que a freqüência diminuí.
Núcleo Ae(cm2) Aw(cm2) le(cm) Ve(cm3) Ae.Aw(cm4)
E-30/14 1 ,2 0 0,85 6,7 8 ,0 0 1 ,0 2
E-42/15 1,81 1,57 9,7 17,10 2,84
E-42/20 2,40 1,57 9,7 23,30 3,77
E-55 3,54 2,50 1 2 ,0 42,50 8,85
E-65/13 2 ,6 6 3,70 14,7 39,10 9,84
E-65/26 5,32 3,70 14,7 78,20 19,68
E-65/39 7,98 3,70 14,7 117,3 29,53
Tabela 6.1 N úcleos de ferrite  tipo E.
Conhecendo o valor do produto Ae*Aw, é só selecionar um núcleo disponível, e o núcleo que 
tenha um produto de área igual ou maior ao valor calculado é selecionado.
Com o valor de Ae do núcleo escolhido, calcula-se o número de espiras do primário. O qual 
pode ser determinado pela expressão (6.58).
VH2-104 „ r o .
Np -  o T  ~ p  f  (6-58 )2 • Ae • B • fs
Como a relação de transformação é 2
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Então:
Ns =
Np
6.4 CÁLCULO DO VOLUME DO TRANSFORMADOR DE SAÍDA (L6 , L7, L8 )
Na saída utilizar-se-ão dois transformadores de saída com ponto médio no secundário. O fato 
de utilizar dois transformadores é para diminuir a corrente que circula pelos diodos de saída, podendo- 
se assim utilizar diodos de menor capacidade de corrente.
Assumindo Pomax = Po + 0,lPo 
O transformador é dimensionado pela expressão a seguir:
. 1 0 4
(6.60)
2 (6.59)
(Pomax/ 2) •  4 
Ae • Aw = _—-  [cm ]
K p K w J B f s
Fig. 6 .16 A reas Ae*Aw em função da freqüência  de chaveamento fs.
Na Fig. 6.16 mostra-se a variação do produto das áreas Ae*Aw em função da freqüência de 
chaveamento fs. As linhas tracejadas indicam o valor comercial dos núcleos de ferrite tipo E (tabela 
6 . 1).
Conhecendo o valor do produto Ae*Aw, é só selecionar um núcleo disponível, e o núcleo que 
tenha um produto de área igual ou maior ao valor calculado é selecionado.
Número de espiras no primário:
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Calculando da mesma maneira como foi feito para o transformador principal consegue-se: 
Np >
Vc-104
2 • Ae • B • fs
A tensão no secundário pode ser calculada mediante a seguinte relação:
VprimVsec =
n
V secNsec .= Npnm :
Vprim
6.5 CÁLCULO DO VOLUME DO INDUTOR DE POTÊNCIA
Um indutor com núcleo de ferrite pode ser definido pela expressões seguintes:
. * . L p -Ipk lL rm slO 4 , 4 .Ae * Aw = — —------------------  (cm )
Kwi-B-J V
N Lp-Ipk-IO4 
B A e
N 2 • u0 • Ae -10~2
Lg = --------^ ------------Lp
Onde:
Kwi = Fator de enrolamento do indutor (valor típico 0,7)
—7u0 = Permeabilidade magnética do ar (u 0 = 4 • n ■ 10 )
N = Número de espiras 
Lg = Espessura do entreferro
A corrente de pico no indutor pode ser calculada pela expressão (6.67)
T , Vmsin(0) DIpk»----------------
fs-Lp
O valor eficaz da corrente no indutor é calculado pela expressão (6 .6 8 )
(6.62)
(6.63)
(6.64)
(6.65)
(6.66)
(6.61)
(6.67)
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ILrmsF-
Sendo:
3Vm-
tXPi-
sin(9)
+ (sin(9)>
-nVo
(Vmsin(0) -  n Vo)-2 fs
1 - sin(0)
0.5
Vo
Vm
sin(0) d0
(6.68)
(6.69)
Na Fig. 6.17 é mostrada o comportamento do produto das áreas Ae*Aw em função da 
freqüência de chaveamento, fs. Neste caso mostra-se também a variação do volume do indutor com a 
relação de transformação do transformador de saída, n.
Fig. 6 .17 Produto das áreas Ae*Aw em função de fs.
Conhecido o valor de Ae*Aw é só procurar um valor comercial de tamanho igual ou superior 
ao valor calculado. Logo com a tabela 6.1 determina-se o valor de Ae, e o volume do indutor. Na Fig. 
6.18 mostra-se em forma aproximada o volume dos transformadores mais os indutores de potência 
utilizando valores comerciais dos núcleos.
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Fig. 6 .18 Volume dos Transformadores + indutores de po tên cia  usando núcleos com erciais
6.6 VOLUME DOS CAPACITORES
Pode-se dizer que o volume dos capacitores de saída é pequeno, influindo muito pouco no 
volume total do conversor. Quanto aos capacitores de barramento, C5 e C6 , estes são calculados para 
uma freqüência de operação de 360 Hz. Portanto apresenta um volume fixo que não será levado em 
conta nos cálculos do volume do conversor.
6.7 DETERMINAÇÃO DO VOLUME DOS DISSIPADORES.
Assume-se que todos os IGBTs são montados em dissipadores de alumínio. O valor da 
resistência térmica entre a junção e o encapsulamento, Rjc, e a resistência térmica entre o 
encapsulamento e o dissipador, Red, podem ser obtidos dos dados do fabricante.
Com a finalidade de identificar fisicamente estas resistências consideremos um diodo montado 
em um dissipador tal como é mostrado na Fig. 6.19a. No lado esquerdo o calor esta sendo gerado na 
junção do diodo a uma taxa constante, a temperatura aumenta até que seu estado de equilíbrio seja 
estabelecido. Este gerador de calor é análogo a um gerador de corrente constante. Na Fig. 6.19b , 
mostra-se o análogo resistivo do circuito térmico.
2-10 4'10 <■10 8-10 1-10
Fs IHz]
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[b]
Fig. 6 .19 a) Exemplo de resistência térmica: D iodo montado num dissipador b) circuito resistivo análogo.
A resistência térmica dos dissipadores pode ser calculada pela expressão (6.70).
Ti — Ta
Rda = —-------- R jc-R ed
Pdiss
(6.70)
Lembrando que a finalidade deste capítulo é obter a freqüência ótima que permite m i n i m i z a r  o 
tamanho e/ou peso do conversor, e tal como foi demostrado nas seções 6 .2 .1  e 6 .2 .1 .2 , as perdas nos 
diodos retificadores de entrada e saída não dependem da freqüência de chaveamento, portanto não 
serão calculados os dissipadores para os diodos, limitando-nos só ao cálculo dos dissipadores das 
chaves.
Então, colocando quatro chaves num dissipador, a equação (6.70) pode ser escrita como:
Rda - T j-T aW -n + B t-T V Ic , Pcons + Pcon^ -------------------— fs
-  Rjc -  Red
4
(6.71)
1 + 0.03 • C
Na Fig. 6.20 pode-se observar a variação da Rda em função da freqüência de chaveamento 
para diferentes valores de C.
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Fig. 6 .20 Variação da resistência térm ica em função da freqüência, f s
Do catálogo de dissipadores para o P 14 da SEMKRON (Fig. 6.21) obtêm-se:
wg = 12  cm b = 1 cm a = 6  cm
Sendo wg a largura do dissipador.
Para este dissipador em particular, o comprimento pode ser calculado aproximadamente pela 
equação (6.72)
1
0 6
1 = (13)0,6 • 0,7 
Rsa
* £
(6.72)
w B
Fig. 6.21 D im ensões do dissipador.
O volume do dissipador pode então ser calculado pela expressão (6.73)
Voldis = wB • (b + a)-l (6.73)
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Na Fig. 6.22 mostra-se a variação do volume do dissipador em função da freqüência, para 
diferentes valores de C, assumindo Tj = 100 ° C .
Fig. 6.22 Volume do dissipador em função de fs.
Como pode-se observar da Fig. 6.22 o volume mínimo utilizando comutação dura é menor aos 
10 kHz. Na medida que o capacitor C, aumenta, a freqüência na qual pode-se obter o volume mínimo, 
aumenta, situando-se na faixa de 10-30 kHz.
O passo seguinte é somar os volumes dos transformadores, indutores e dissipadores. Na Fig. 
6.23 é representado este volume para C = 80 nF e diferentes valores de Tj.
Fig. 6.23 Volume dos transformadores, indutores e do dissipador em função de fs.
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As descontinuidades apresentadas na Fig. 6.24 devem-se ao fato de se utilizar nos cálculos 
valores comerciais, dos núcleos dos transformadores e indutores. Pode-se observar que a freqüência 
ótima que permite obter o volume mínimo do conversor, está na ordem dos 20 kHz.
6.7 CONCLUSÕES
Foi demostrado neste capítulo que a relação de transformação, n, do transformador de saída 
deve ser maior que 3, pois um valor menor de n levaria o conversor a operar em condição contínua, o
O
que traz como principal inconveniente a aparição de elevados picos na corrente de entrada.
Na medida que se aumenta o valor do capacitor em paralelo à chave, obtém-se perdas de 
comutação menores, mas deve-se ter presente que o tempo morto, ou tempo disponível para a 
comutação aumenta, diminuindo a razão cíclica máxima de operação do conversor.
Para as condições especificadas do conversor, demostrou-se que a freqüência ótima de 
operação, que permite obter o volume mínimo do conversor, está na ordem dos 20 kHz.
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CAPÍTULO VII
EXEMPLO DE PROJETO, SIMULAÇÃO E RESULTADOS EXPERIMENTAIS DO
CONVERSOR 
7.1 INTRODUÇÃO
Neste capítulo descreve-se um método de dimensionamento dos elementos do conversor, para 
uma freqüência de chaveamento de 20 kHz e uma relação de transformação do transformador de saída 
igual a 4,8. Apresenta-se os resultados obtidos por simulação e os resultados experimentais para uma 
potência de saída de 3000 W.
7.2 ESPECIFICAÇÃO DO CONVERSOR PROPOSTO.
A Fig. 7.1 apresenta a topologia completa do circuito de potência do conversor trifásico 
proposto.
As especificações são as seguintes:
-Tensão máxima de entrada: Vm = 180V
-Freqüência de chaveamento: fs = 20 kHz
-Potência de saída: Po = 3000 W
-Tensão de saída: Vo = 60 V
Para dar início ao projeto assume-se uma razão cíclica para condições nominais de 
funcionamento D=0,4 e uma relação de transformação do transformador de saída n=4,8. Para evitar 
uma diminuição efetiva da razão cíclica muito elevada escolhe-se um ÀD=0,1D.
Da expressão (2-57) obtém-se o valor de [3:
o Vo 1B = n ---------------------
Vm 2 • (D -  AD)
Substituindo valores obtém-se:
4,8-60B = --------- ---------------= 2  2 2
180-2-(0,4-0,04)
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Fig. 7.1 Topologia com pleta do conversor proposto.
7.2.1 CÁLCULO DO INDUTOR DE POTÊNCIA:
O indutor Lp pode ser obtido a partir da expressão (1.15):
3-Vm2 —
L p  = --------------- Ip i
8 -fs-Po
P • 2 • Def 2,22-2-(0,4-0,04)
Da equação 1.6 : a  = 0,33
n 4,8
O valor de Ipl pode ser obtido a partir do ábaco da Fig. 1.13. Sendo:
ípí = 0,65
Substituindo valores obtém-se:
Lp = 131,8 uH
7.2.2 CÁLCULO DO FILTRO DE ENTRADA:
O capacitor e o indutor do filtro de entrada podem ser calculados pelas expressões seguintes:
PominCF <
30 • 7í ■ fred • Vm2
(7.1)
LF =
CF(2-7T-fs-0,25y
(7.2)
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A tensão máxima nas chaves impõe a potência mínima, o que implica uma tensão máxima de 
barramento Vc.
Então, assumindo-se uma tensão máxima de barramento Vc=1000 V, obtém-se a expressão (2-59):
^  ArA _ n - V o
^min ^ m in  ~ ~2 • Vc
Substituindo valores obtém-se o valor mínimo da razão cíclica necessária para obter o valor 
nominal da tensão de saída Vo.
Então:
D min ~ ADjjjjfl = 0,144
Então, da expressão (2-57) obtém-se:
B = _______ O ? _______
maX 2 V m (D iran-A D min)
Substituindo valores, obtém-se:
P i r H X  =  5 >5 5
t. ~ 5,55-2-0,144Entao: a  = ----------------- = 0,33
4,8
Do ábaco da Fig. 1.13 obtém-se:
Ipl = 0 ,1 2
Utilizando a expressão (1.15) obtém-se:
Substituindo valores, obtém-se:
3-Vm2 —
P^min — 0 f  t Pl 
8 - fs -Lp
P o m i n  =  6 3 0  W
Substituindo na expressão (7.1) obtém-se:
CF < 3,4 uF
Um valor comercial é:
CF = 4 uF
Substituindo-se este valor na expressão (7.2) obtém-se:
LF = 253 uH
Serão utilizados capacitores de polipropileno da Siemens, com baixo fator de perdas e especiais 
para regime de pulso com alta taxa de subida.
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7.2.3 CÁLCULO DE Ro:
D P °Ro - —T 
Io2
3000 , „  ^  Ro = — =- = 1,2 
50
7.2.4 CALCULO DE Lo:
O valor de Lo pode ser calculado pela equação seguinte [1]:
0,4 • fs • Io
Como são utilizados dois transformadores de saída tem-se: 
Iol = Io / 2 = 25 A
T , Vo(l -  2(D -  AD))Lol > — ----------------- -  (7.3)
Então:
Lol - 6 0 (1  ~ 2(Q-4 ~ ° ’04)) 
0,4-20-103 -25
Lol > 84 uH
Assume-se:
Lol = Lo2 = 90 uH
7.2.5 CALCULO DE Co
O capacitor de saída Co é selecionado para a máxima variação da tensão de saída, que é 
determinada quase sempre pela magnitude da RSE (resistência série equivalente)
Restrição da RSE:
RSE = —  =
ÀIL 0,1 • Io (7.4)
RSE <0,12
Devido a restrição da RSE pode-se utilizar capacitores da série HFC, os quais são 
desenvolvidos especialmente para aplicações em circuitos de alta freqüência onde características de 
baixa impedância e baixa indutância são exigidas.
Pode-se utilizar quatro capacitores de 220 uF/63 V em paralelo, com RSE=0,38Q para 120
Hz e 25°C.
Obtendo-se então:
Co « 1000 uF
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7.2.6 CALCULO DOS CAPACITORES DE BARRAMENTO
Os capacitores C5 e Cg além de servirem como divisores de tensão, formam um filtro de
saída
Ic = C
AVc
At
C5 = Có = Ic- 
Cs =
At
AVc 
Vm-D
Assumindo AV = 0.1 Vctem-se:
Lp • (fs) • AV
A V = 40 V
(7.5)
(7.6)
(7.7)
C5 180-0,40
(20 • 103) 2 • 131,8 • 10~° • 40
C5 = 34 uF
Como a corrente que circula por estes capacitores é alternada e de alta freqüência, utiliza-se 
capacitores de polipropileno.
Então assume-se:
C5 = C6 = 40 uF
7.2.7 CALCULO DOS INDUTORES DE AJUDA A COMUTAÇAO
Utilizando a expressão (2-70) obtém-se:
60
Lr = -
4 -2 0 -10J •50
Lr = 38,4 uH
0,04
.0 ,4 -0 ,04 ;
(4,8)'
Da expressão (2-72) obtém-se
ILa = 0,15
180-0,4 50
v2-20-10 • 131,8-10 4,8. 
ILa = 3,6 A
E da expressão (2-71) obtém-se:
L a _ ________ 4,8 • 60________
~ 16-20-103-3,6-(0,4-0.04) 
La = 690 uH
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7.2.8 CÁLCULO DO CIRCUITO GRAMPEADOR.
Um circuito de grampeamento é utilizado para limitar o valor máximo de tensão sobre 
os diodos de saída [11], Este circuito pode ser dimensionado pela expressão, (7.8).
, 2 ,
Pdis = fs • Cd(2 • Vsmax)^
1 + V g -2 -  Vsmax 
2 • Vsmax
1 - V g - 2 Vsmax 
2 • Vsmax
onde:
Vsmáx - tensão máxima no secundário;
Vg - tensão de grampeamento;
Pdis - potência dissipada no grampeador;
Cd - capacitância dos diodos retificadores. 
Tomando Cd=0,8 nF tem-se:
Pdis = 20-103 -0,8-10_9(2-83,33)2
Vg -  2 • Vsmax 
2 • Vsmax
L 220-2-83,33]
1 + -------------- -—
2-83,33
2
* 220-2-83,331 
2-83,33 J
2 2 0 - 2-83,33"
2-83,33
(7.8)
Pdis = 1,645 W
V = ( 2 2 0 ) ^ 29kO (7.9)
Pdis 1,645
O capacitor pode ser determinado pela equação:
1Cg 0,1-Rg-fs (7.10)
Cg = 17 nF
Cg = C7 = C8 = C9 = CIO 
Valor comercial:
Cg = 22 nF , 250 V
Recalculando:
Rg = 22 kQ  , 5W
Rg = RI = R2 = R3 = R4
Pode-se utilizar diodos SKE2F6/06 para os diodos D l 5, D l 6 , D 17eD 18
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7.2.9 CAPACITOR DE DESACOPLAMENTO (CD)
Será utilizado um capacitor para desacoplar a indutância de fiação localizada entre o 
barramento de saída e as chaves. Para isso emprega-se um capacitor de polipropileno da série TACF 
da ICOTRON de 0.68 uF/1600 V.
7.2.10- CÁLCULO DO TRANSFORMADOR PRINCIPAL (L4,L5)
Da expressão (6.47), com:
Vin = 200 V (tensão no secundário)
Kp = 0,5
Kw = 0,4
J = 300 A /cm 2 
B = 0,3 T
obtém-se:
Ae-Aw = 34.4 cm4
Escolhe-se dois núcleos :
E-65/39 (Núcleo EE- Thornton) e
E-65/26 (Núcleo EE- Thornton)
Ae = 7,98 + 5,32 = 13,3 cm2
Aw = 3.70 cm2 
Número de espiras do primário:
O número de espiras do primário é determinado pela expressão 6.58:
2 0 0 -1 0 4Np >
2-13,3-0,3-20-103
Np > 12,5 espiras 
Assume-se Np = 14 espiras 
Como a relação de transformação n igual a 2 tem-se:
N s = ^
n
Ns = 7 espiras
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Dimensionamento dos fios:
A área total dos fios é obtida por:
Irms
STsec =
J
IrmSpnm = 12,4 Amp (Obtido por simulação)
Como a relação de transformação é igual a 2, então:
Irmssec = 24,8 Amp 
cT • 12,4oTpnm = -------
300
STprim = 0,04 cm2 
STsec = 0,08 cm2
Para evitar o efeito pelicular e minimizar o efeito de proximidade, quando circula pelos 
enrolamentos do transformador corrente alternada de alta freqüência, deve-se associar fios enrolados 
em paralelo. O raio de cada fio deve ser menor do que a profundidade de penetração À . Recomenda-se 
também, para minimizar o efeito de proximidade, o emprego de uma única camada de fios para cada 
enrolamento.
A profundidade de penetração é obtida pela expressão [10].
7 5
A = - f=  (7.11)
ylfs
Para fs igual 20 kHz, a profundidade de penetração resulta:
À = 0,053 cm
Para este caso, o fio 20 AWG foi escolhido, o qual apresenta área de seção transversal:
Sf = 0.005176 cm2
O número total de fios que devem ser associados em paralelo é obtido pela seguinte equação:
nf  = —  (7.12)
S f
0,08nfs
0,005176 
nfsec = 16 fios 2 0  AWG 
nf prim = 8 fios 20 AWG
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7.2.11- CALCULO DO TRANSFORMADOR DE SAÍDA (L6, L7, L8)
Assumindo Pomáx = Po +  0,1 Po
Da expressão (6.60), tem-se:
. . (33007 2) -IO4 4 Ae • Aw = ------ ----------------------- - cm
0,5-0,4-300-0,3-20-IO3
Ae • Aw = 45,8 cm4 
Utilizam-se dois núcleos: :
E 65/39 (núcleo EE Thornton) e 
E 65/26 (núcleo EE Thornton)
Onde:
Ae = 7,98 + 5,32 = 13,3 cm2 
Aw = 3,70 cm2
Número de espiras no primário:
Utilizando o mesmo procedimento do cálculo do transformador principal consegue-se:
Nprim > 5,22 espiras
A tensão no secundário pode ser calculada pela expressão (6.62):
Vsec = ^
4,8
Vsec = 83,33 V
V seeN see = Npnm;
Vprim 
N sec > 1,087
Empregando um transformador com ponto médio na saída com:
N seci = 5 espiras e Nsec2 = 5 espiras
Recalcula-se:
Nprim = 24 espiras 
Dimensionamento dos fios do primário:
A corrente eficaz no primário é obtida através da expressão:
(7.13)
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secIprimef = Ió---- ;— (7.14)
Nprim 
Onde:
Ió = Io / 2
Então para:
Ió = 50/ 2 Amp. e - ^ ^  = 4 ,8
N sec
Iprimef = 5,2 A 
nfprim = 8 fios 24 AWG 
Dimensionamento dos fios do secundário:
Isecef = 25 A
nf sec = 35 fios 24 AWG
7.2.12- CÁLCULO DO NÚCLEO DO INDUTOR DE POTÊNCIA
Será dimensionado um indutor com núcleo de ferrite, onde:
B = 0,3 T
J = 300 A /c m 2 
Kwi = 0,7
LI = L2 = L3 = Lp = 131,8 uH 
Um valor adequado do núcleo é:
E-65/26 (Núcleo EE- Thornton)
Da tabela 6.1 tem-se:
Aw = 3,70 cm2
Ae = 5,32 cm2 
Com a equação (6.65), pode-se calcular o número de espiras:
Devido à presença do capacitor em paralelo à chave, o valor de pico da corrente na chave 
aumenta em relação ao valor calculado pela expressão (6.67). Portanto este valor será tomado dos 
resultados de simulação, resultando em:
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Ipk = 31,7 A
Desta forma calcula-se:
N = 131,8 -10~6 - 31,7 -IO4 
0,3-5,32
N = 26 espiras
Bitola do fio:
A área do condutor é definida como:
Scm = í =  (7.14)
Por simulação:
Ief = 14 Amp
Então:
Sem = 14
300
Sem = 0,047 cm2
Da tabela de fios esmaltados tem-se que devem ser utilizados nove condutores* em paralelo 20
AWG.
Entreferro:
O entreferro é calculado por:
(26)2 -4 -;r -10 7 -5,32-10 2 
Lg = —
131,8-10-6
Lg = 0,34 cm
7.2.13- CÁLCULO DO NÚCLEO DO INDUTOR DE FILTRO (LF)
Tomando-se:
LF = 253 uH
e:
IRMS »  Ipk = 12,5 (A )
Onde Ipk é o valor pico da corrente .
* Utiliza-se nove condutores por ser mais fácil de enrolar
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Calcula-se com a expressão (6.68):
_ 253-10_6-Ipk-lRMS-104
A G  • A W  — —
0,7-0,3-300
Núcleo escolhido:
Ae • Aw = 6,27 cm4
E -55 (EE-Thornton) 
Ae = 3,54 cm2 
Aw = 2,50 cm2
Número de espiras:
Com a expressão (6.69) calcula-se o número de espiras:
N = 253-10~6 -12,5-IO4 
0,3-3,54
N = 30 espiras 
Seis Condutores => 20 AWG 
O entreferro é determinado pela expressão (6.70):
L g _ (3 0) • 4 • 7T-10 ■ 3,54-10~
253-IO“6 
Lg = 0,16 cm
7.2.14- CÁLCULO DO NÚCLEO DO INDUTOR DE AJUDA À COMUTAÇÃO (Lr)
Sendo:
Lr = 38,4 uH
e
IRMS * Ipk = 10,42 (A )
Determina-se com a expressão (6.64):
, . 38,4-10 -Ipk-lRMS-10Ae • Aw = — ------------------------------
0,7-0,3-300
Ae • Aw = 0,66 cm4
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Núcleo escolhido:
E 45/15 (EE-Thornton)
Ae = 1,81 cm2 
Aw = 1,57 cm2
O número de espiras pode ser obtido da expressão (6.65):
38,4-IO“6 -10,42-IO4N
0,3-1,81
N = 10 espiras 
Nove condutores => 20 AWG
E o entreferro da expressão (6 .6 6 ):
( 10)  -A-7V-10 • 1,81 • 10 
Lg = --------------------- 17-----------
38,4-10“6
Lg = 0,059 cm
7.2.15- CÁLCULO DO NÚCLEO DO INDUTOR DE AJUDA À COMUTAÇÃO (La)
Com os valores
La = 690 uH 
Ipk = 3,6 (A )
Irms = 2,7 (A)
Calcula-se com a expressão (6.64):
. . 690• 10"6 - I p k - I r m s - 104Ae • Aw = ----------------------------
0,7-0,3-300
Ae ■ Aw = 1,07 cm4
Núcleo escolhido:
E 42/15 (EE-Thornton)
Ae = 1,81 cm2 
Aw = 1,57 cm2
O número de espiras é obtido pela expressão (6.65):
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XT 690-IO"6-3,6-IO4N = -----------------------
0,3-1,81
N = 46 espiras 
Dois condutores => 22 AWG
O entreferro é determinado pela expressão (6 .6 6 ):
L g _ (46)2-4 -TT-10~7 -1,81-10"
690-10'
Lg = 0,07 cm
7.2.16- CÁLCULO DO NÚCLEO DO INDUTOR DE FILTRO DE SAÍDA:
Neste caso Ipk « IRMS
Io A IoIpk = -
V  2
Assumindo Alo = 0,1 • Io Tem-se:
Ipk = 27,5 A
Da expressão (6.64) obtém-se:
Núcleo escolhido:
9 0 0 0 ^ 5 ) ^
0,7 • 0,3 • 300
Ae-Aw = 10,4 cm4
E-65/26 (EE - Thornton) 
Ae = 5,32 cm2
Aw = 3,70 cm2
O número de espiras é fornecido pela expressão (6.65):
N =
90-10~6 -27,5-104 
0,3-5,32
N « 16 espiras
Bitola do fio:
20 condutores 21 AWG
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L fi_ (16)2 -4-7T-10~7 -5,32-10~2 
90•10~6
Lg = 0,19 cm
7.2.17- PONTE RETIFICADORA DE ENTRADA (D1-D6)
Como a freqüência de chaveamento é elevada, serão utilizados diodos ultra-rápidos 
APT15D100 da "Advanced Power Technology ", com os seguintes dados técnicos:
VRRM = 1000V 
U v G  = 15 A
7.2.18- DIODOS RETIFICADORES DE SAÍDA (D11-D14)
A interação do processo de recuperação reversa dos diodos retificadores de saída, com 
a indutância refletida ao secundário do transformador, provoca sobretensões e oscilações que geram 
perdas de chaveamento. Para reduzir estas perdas deve-se escolher diodos ultra-rápidos.
Assumindo uma tensão de grampeamento de 220 V e sendo a corrente média máxima de cada 
diodo igual a I o /4  = 12,5 A , empregou-se diodos ultra-rápidos MUR 1530, os quais apresentam os 
seguintes dados técnicos:
IAVG = 15 A 
Ipk = 30 A 
VRM =300 V 
trr = 60 ns
7.2.19- INTERRUPTORES DE POTÊNCIA
Devido à elevada freqüência de chaveamento do conversor serão empregados IGBTs.
Assim escolhe-se o modelo ERGBC40U da "International Rectifier ", devido ao fato deste 
IGBT ser de alta tensão e por ter operação ultra rápida (>10 kHz).
O IGBT escolhido possui os seguintes dados técnicos:
O entreferro pode ser calculado pela expressão (6.66):
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VCEO = 600V 
Ic = 40 A 
VCE(sat) = 3 V
Para formar a chave bidirecional em corrente, será utilizado um diodo APT15D100 “ultra-fast” 
como diodo principal.
7.2.20- DETERMINAÇÃO DOS DISSIPADORES:
7.2.20.1 DISSIPADOR DOS IGBTs
A resistência térmica dos dissipadores é obtida pela equação (6.71):
Rda = Tj Ta -R jc - R c d  1W ( l  + B t T ) I c „  J 4Pcon. + Pcon^ h------ ----------------- fs
1 + 0.03 • C J
Do catálogo para o IGBT “IRGBC40U” obtém-se:
Rjc = 0,77 ° C / W
Red = 0,5 ° C / W
Ta = 27 °C
Tj = 100 °C
Eoff0 = 2,2-10- 3  J
Eoffj = 3,0-10’3 J
T2 = 80 °C 
Vceo = 1,8 V 
IC N = 5 0 A  
V c e n = 4 V
Vf n = 1,2V
vF0 = i v
Com as equações 6.42 e 6.43 obtém-se:
W =  8,14-10‘5 J /A
Bx = 0,005 ( V ) ' 1
Ic pode ser obtido da equação (6.45) sendo: Ic= 24,22 A
Com as equações (6.16) e (6.34) obtém-se as perdas de condução na chave:
Pconds = 5,813 W
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Com as equações (6.17) e (6.32) obtém-se as perdas de condução no diodo em antiparalelo:
Pcond = 0,255 W
As perdas de comutação com C=80 nF são:
Pcom = 25,24 W
Para T = 80 °C obtém-se:
Rsa = 0,659
Tomando-se um dissipador P14 da SEMIKRON , pode-se calcular o seu comprimento através da 
expressão (6.72)
Então: 1 = 14,4 cm
7.2.20.2 DISSIPADOR DOS DIODOS RETTFICADORES DE SAÍDA
Os dissipadores dos diodos retificadores de saída são dimensionados pelas equações (6 .1 0 ) e (6 .1 2 ). 
Tomando-se:
Po = 3000 / 2 = 1500 W (por se ter dois transformadores em paralelo).
VF =1V
Imds =12,5 A.
Tem-se: Pconds=12,5 W
Perda total considerando os dois diodos:
PT = 2-12,5= 25 W
Rda = T} ~ -  Rjc -  Red = 1 2 0  ~ 2 7  -  1,5 -  0,2 
PT 25
O dissipador deve ter uma resistência menor ou igual a:
Rda =2,02 ° C / W
Utiliza-se um dissipador Kp 1,4 
Com 1=100 mm
Rda=l,4 °C/w
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7.2.20.3 DISSIPADOR DOS DIODOS DA PONTE RETIFICADORA DE ENTRADA
DaFig. 6.2 paran=4,8 obtém-se:
Imedd=3,33 A 
Pcond=3,33 W 
A perda total considerando os seis diodos:
PT = 6 -3,33 = 19,8 W
120-27Assim: Rda = ------------- 1,5 -  0 ,2
19,8
O dissipador deve ter uma resistência menor ou igual a:
Rda = 3 ° C / W
Utiliza-se um dissipador Kp 1,6 
Com 1=100 mm
Rda=l,6  °C/w
7.3 ESPECIFICAÇÃO DOS COMPONENTES A UTILIZAR NO CIRCUITO DE POTÊNCIA
A seguir apresenta-se um resumo dos componentes do circuito:
Quantidade Descrição Dados técnicos Fabricante Compo­
nente
3 capacitores de polipropileno 4 uF 
Vn 440 V
SIEMENS CF
2 capacitores de polipropileno 40 uF 
Vn =440V
ICOTRON C5, C6
4 capacitores de polipropileno 82 nF ICOTRON
^rUio
4 capacitores de polipropileno 22 nF ICOTRON C 7- C1 0
4 capacitores eletroliticos 
HFC
220 uF 
Vn=63 V
SIEMENS Co
10 diodos
ultrafast
APT15D100
Io=15 A 
Vrrm=1000V
ADVANCED
POWER
TECHNOLOGY
D l - D10
4 diodos ultrafast 
MUR1530
Io=15 A 
Vrrm=300 V
MOTOROLA
D11-D14
4 diodos
SK4G4/06
Io=l,2 A 
Vrrm=600 V
D15-D18
4 IGBT
IRGBC40U
VCES=600 v 
Ic=40A
INTERNATIONAL
RECTLFIER
Tl -T4
4 resistências 22 kQ 5 W RI -R 4
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TRANSFORMADORES
Número
núcleos
Núcleo
EE-Thomton
Descrição Espiras
Primário
No. Fios 
Primário
Espiras
Secundário
No. Fios 
Secundário
1 E-65/39 Transform. 14 8 Fios 7 16 Fios
1 E-65/26 principal 20 AWG 20 AWG
1 E-65/26 Transform, com 24 8 Fios Nseci=5 35 Fios
1 ponto central 24 AWG Nsec2=5 24 AWG
1 E-65/39 Transform, com 24 8 Fios Nseci=5 35 Fios
1 E-65/26 ponto central 24 AWG Nsec2=5 24 AWG
INDUTORES
Número
indutores
Núcleo
EE-Thomton
Descrição No. Espiras No. Fios
3 E-65/26 Indutor de potência Lp 26 9 Fios 
2 0  AWG
3 E-55 Filtro de entrada 30 6  Fios 
20 AWG
1 E-42/15 Lr 10 9 Fios 
20 AWG
1 E-30/14 La 70 1 Fio 
22 AWG
2 E-65/26 Filtro de saída 16 20 Fios 
21 AWG
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7.4 RESULTADOS DE SIMULAÇÕES
As principais formas de onda geradas por simulação são mostradas nesta seção.
A Fig. 7.2 apresenta a forma de onda da tensão no primário do transformador principal (VAB). 
Comparando com a forma de onda mostrada na Fig. 1.11, pode-se notar que não existe o 
intervalo onde o conversor permanece em roda livre (VAB=0), isto é devido ao fato de se u til iz a r  
capacitores de valor elevado, em paralelo com as chaves da ponte completa.
Fig. 7 . 2 -  D etalhe da tensão no prim ário do transformador principal.
Na Fig. 7.3 apresenta-se a corrente no indutor de potência, onde podem ser observados que os 
picos de corrente seguem naturalmente a forma de onda senoidal da tensão de entrada.
40A.............................................................................................................................
-40A- -
16ms ZOns 24ns 28ms 3Zns
tempo
Fig. 7.3 - Corrente no indutor de potência.
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No detalhe da corrente no indutor de potência (Fig. 7.4), são verificadas as etapas de 
funcionamento descritas no princípio do capítulo I, podendo-se observar o modo de condução 
descontínua da corrente no indutor de potência.
tempo
Fig. 7.4 - D etalhe da corrente no indutor de potência..
Na Fig. 7.5 são mostradas as formas de onda da tensão e da corrente na chave Sl; como a 
chave simulada é ideal não é observada a corrente de cauda do IGBT.
tempo
Fig. 7.5 - D etalhe da corrente e da tensão na chave.
Na Fig. 7.6, apresenta-se um detalhe da corrente no primário e secundário do transformador 
principal.
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Fig. 7.6 - Detalhe da corrente no transformador principal.
Na Fig. 7.7 apresenta-se o resultado principal deste estudo, mostrando a tensão e corrente de 
entrada do conversor. Nesta figura consegue-se observar que o ângulo de fase é nulo, existe a 
ocorrência de uma quinta harmônica na corrente de entrada, tal como é mostrado na Fig. 7.8, a qual 
atinge um valor menor do que 4% , obtendo-se fator de potência praticamente unitário.
tempo
Fig. 7.7 - Tensão e corrente de entrada.
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Fig. 7.8 - Espectro harmônico da corrente de entrada.
7.5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS
Com a finalidade de verificar os valores teóricos obtidos analiticamente e por simulação, foi 
construído um protótipo com as mesmas especificações mostradas no início deste capítulo.
Na Figura 7.9 mostra-se a forma de onda da corrente no indutor de potência para um período 
de rede, e na Fig. 7.10, para um período de chaveamento. Como pode ser observado os picos de 
corrente seguem naturalmente a forma de onda da tensão de entrada.
[Amp]
40
-40
4 6 8 10 12 14 16
tem po [ms]
Fig. 7 . 9 -  Corrente no indutor de potência.
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[ A ]
A
2 
0
-2
-A 
-6
10 20 30 40 50 60 70 [us]
Fig. 7-12 Corrente no indutor de ajuda à com utação iLa.
A Fig. 7.13 apresenta a forma de onda da tensão no barramento CC, oscilando em torno de 400 V 
como especificado.
M
400 
300 
200 
100 
0
-100 
-200
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 [ms]
Fig. 7.13 Tensão no Barramento CC.
A Fig. 7.14 apresenta em detalhe a oscilação da tensão no barramento CC, onde percebe-se o 
“ripple” de aproximadamente 2 0  volts pico a pico.
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Fig. 7.14 D etalhe da tensão de barram ento CC.
Na Fig. 7.15 são mostradas as formas de onda da tensão e corrente de entrada do conversor, 
onde pode ser observado que o deslocamento de fase, entre estas duas grandezas, é quase nulo, sendo 
então o cos<()=l.
0 2 4 6 8 10 12 14 16
tem po [ms]
Fig. 7.15 Tensão (100V/div) e corrente (20 Am p/div) de entrada.
Na Fig. 7.16 mostra-se o espectro harmônico da corrente de entrada, o qual é de valor 
aproximadamente igual a 4%., sendo a componente de quinta harmônica a mais importante. Este valor 
não pode ser considerado definitivo, porque depende do conteúdo de harmônicas da tensão de
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entrada. Assim sendo, o conteúdo harmônico da corrente é menor do que o indicado, obtendo-se um 
fator de potência quase unitário.
Fig. 7.16 - Espetro harmônico da corrente de entrada.
Na Fig. 7.17 mostra-se a variação da taxa de distorção harmônica do conversor, em função da 
potência de saída, para uma razão cíclica D=0,4. Obtendo-se uma TDH na ordem de 5% para toda a 
faixa de carga apresentada.
POTÊNCIA DE SAÍDA, UATT
Fig. 7.17 Curva da TDH do conversor pa ra  razão cíclica  D =0,40.
O fator de potência do conversor, mostrado na Fig. 7.18, pode ser considerado unitário, isto é 
devido ao fato de a corrente de entrada não apresentar deslocamento de fase, e a taxa de distorção 
harmônica ser muito baixa.
183
POTÊNCIA DE SAIDA, WATT
Fig. 7.18 Curva do fp  do conversor p a ra  D =0,40.
Na Fig. 7.19 apresenta-se a curva do rendimento do conversor, onde pode-se observar que a 
plena carga o conversor apresenta um rendimento de 90,3%.
Fig. 7.19 Curva do rendim ento do conversor.
As características de saída, obtidas experimentalmente, são mostradas na Fig. 7.20; as 
diferenças existentes entre as curvas teóricas e as experimentais, devem-se ao fato dos valores elevados 
das capacitâncias em paralelo com os IGBTs, que para fins de simplificação não foram levadas em 
consideração nos cálculos teóricos
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3-----------------------------
teórico
experimenta
\ \ \ .  \  V
\  \
\  - v
\
x .  N .
N
'  -w.
=
Ò =  0,40
0,44
D -  11,35
0.3 0.35 0.4 0.45 0.5 0.55
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Fig. 7.20 C aracterística externa.
7.6 CONCLUSÕES
- Com base no estudo do protótipo de laboratório foi possível analisar as principais formas de onda do 
conversor, e conforme esperado, os resultados experimentais são muito próximos aos valores teóricos; 
as pequenas diferenças devem-se principalmente à presença dos elementos parasitas dos componentes e 
“layout” do conversor.
- A corrente de entrada segue naturalmente a tensão da rede de alimentação, e somente uma malha de 
controle foi utilizada para manter a tensão de saída constante.
- O fator de potência é maior do que 0,998 em toda a faixa de carga.
- O conversor apresenta um rendimento elevado, 90,3% a plena carga.
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Quando se trabalha com circuitos trifásicos, o equacionamento é bastante complexo, tornando- 
se muito difícil a obtenção de expressões analíticas. Neste trabalho, o problema é resolvido utilizando- 
se métodos computacionais, os quais permitem a obtenção de ábacos, que facilitam o cálculo dos 
parâmetros do conversor.
Foram deduzidas as equações fundamentais para a obtenção da característica externa e a 
tensão de barramento do conversor operando em condução descontínua . Tais equações juntamente 
com os ábacos obtidos, constituem-se em ferramentas úteis para análise e projeto de estruturas 
semelhantes.
O conversor apresenta em seu braço esquerdo comutação suave ZVS, não obstante seja 
necessário incluir-se no braço direito um circuito de ajuda à comutação para obter-se comutação suave 
dentro de uma ampla faixa de carga
Para um funcionamento adequado do conversor, uma carga mínima deve ser prevista para que 
a tensão sobre as chaves não ultrapasse o valor máximo pré-estabelecido.
Para obter comutação suave ZVS, a configuração com indutor Lr em série com o primário do 
transformador de saída e o indutor La de ajuda à comutação apresenta-se como a melhor solução.
O modelo da chave PWM apresentado tornou-se uma ferramenta útil de análise e síntese de 
conversores PWM, na medida em que permitiu a substituição da célula de chaveamento por um 
circuito equivalente composto por elementos de circuito lineares, facilitando desta forma, o processo 
de análise.
O desempenho do conversor, associado aos controladores projetados, foi verificado por 
simulação, utilizando as funções de transferência obtidas com o modelo do conversor e as funções de 
transferência dos controladores.
Os picos de corrente no indutor principal seguem naturalmente a tensão de entrada, não 
existindo portanto a necessidade de inclusão de malha de corrente, tornando-se assim a parte de 
controle bastante simplificada.
A malha de controle deve ser lenta tal que efetue a correção dinâmica da tensão de saída, 
porém sem distorcer a forma de onda da corrente de entrada.
O compensador desenvolvido possui um bom comportamento, garantindo a estabilidade do 
conversor quando ocorre variações de carga.
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Foi demostrado que a relação de transformação, n, do transformador de saída deve ser maior 
que 3, pois um valor menor levaria o conversor a operar em condição contínua, apresentando como 
principal inconveniente a aparição de elevados picos na corrente de entrada.
Na medida que se aumenta o valor do capacitor em paralelo com a chave, obtém-se perdas de 
comutação menores, mas deve-se ter presente que o tempo morto, ou o tempo necessário para a 
comutação, aumenta, diminuindo a razão cíclica máxima de operação do conversor.
A tensão no barramento CC varia com a carga, portanto existe a necessidade de se prever uma 
carga mínima.
Para as condições especificadas do conversor, demostrou-se que a freqüência ótima de 
operação, que permite obter o volume mínimo do conversor, está na ordem dos 20 kHz.
O conversor apresenta fator de potência quase unitário, devido ao fato de não apresentar 
deslocamento de fase, entre a tensão e corrente de entrada, além de apresentar uma TDH < 4%. Isto 
o torna uma ótima opção em aplicações a nível industrial, especialmente na área de fontes de 
alimentação para equipamentos de telecomunicações.
Com um único estágio de processamento de potência obtém-se correção do fator de potência 
com freqüência constante.
Os resultados experimentais mostram que os objetivos deste trabalho foram alcançados.
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APÊNDICE
O esquema completo do controle do conversor é apresentado na Fig. Al.
O circuito integrado 3 525A gera o sinal PWM. Outros dois circuitos integrados (CI-4013B 
Flip-Flop tipo D, e CI-4030 porta ou exclusivo) convertem o sinal de tensão PWM em quatro sinais 
com deslocamento de fase que comandam os IGBTs.
Os sinais de saída são isolados usando-se transformadores de pulsos, que alimentam o circuito 
que representa o princípio do tiristor dual. Na saída deste circuito tem-se os sinais de disparo dos 
IGBTs do circuito de potência.
Além da proteção do tiristor dual, também existe um circuito de proteção de sobrecorrente
[21], Este circuito permite que, caso ocorra um curtocircuito, o circuito de comando seja inibido. A 
reativação só é permitida após o desligamento e religamento do equipamento.
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